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1.1 INTRODUCCION

Los avances en tecnologia microondas a frecuencias cada vez mds elevadas
exigen modificaciones de las guias cldsicas como la guia rectangular o la
circular; as{ surgen, primeramente, las gufas de tipo plano como por ejemplo
las gufas impresas y, posteriormente, las gufas dieléctricas [1-3]. Los
ajustes posteriores a la fabricacién de los dispositivos realizados en estos
tipos de gufas son muy dificiles e incluso imposibles en los circuitos

monoliticos de microondas.

Cuando se disefian dispositivos en guia es preciso hacer alteraciones de
su seccién recta, mediante la inclusién de medios materiales de diferentes
caracteristicas eléctricas y geométricas, o por modificacién de las
dimensiones de los existentes, de tal manera que se producen transiciones
entre distintos tipos de estructuras [4-7]. Esto da lugar a reflexiones

internas del dispositivo lo que complica fuertemente su andlisis.

El aumento de la complejidad de las estructuras a disefiar, hace que los
problemas anteriormente mencionados sean mayores en dispositivos con lineas
microtira y ain mds cuando se trabaja con gufas dieléctricas [4-7]. Por otra
parte, existen elementos tales como defasadores, aisladores, circuladores de
potencia y giradores, caracterizados porque en su disefio se deben incluir
necesariamente medios no reciprocos como ferritas o semiconductores que estan
sometidos a la accién de un campo magnético estatico externo [8-16]. También
los circuitos monoliticos de microondas, construidos en AsGa, cuando estan
bajo la accién de un campo magnético estatico, se comportan de forma no
reciproca. La no reciprocidad puede ser magnética (ferritas) o eléctrica
(AsGa). El circuito resultante es, légicamente, mucho mds complejo

electromagnéticamente que en el correspondiente caso isétropo.

El disefio de circuitos microondas tiene, normalmente, dos etapas
claramente diferenciadas. En la primera, (etapa de sintesis), el dispositivo
a disefiar se modela mediante una serie de secciones de gufas uniformes, cuyas
caracteristicas de propagacién se pueden obtener mediante métodos sencillos,
desprecidndose las interacciones entre ellas. Este proceso permite determinar
las dimensiones y caracteristicas iniciales de los materiales que componen la

estructura. Para realizar esta fase se precisa conocer unicamente las
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caracteristicas de propagacién (constantes de propagacién y estructura de

campos) de cada guia que compone el circuito.

La segunda etapa consiste en analizar el circuito ya disefiado, empleando
un modelo riguroso que permita determinar de la manera mas exacta posible su
comportamiento; normalmente ésto implica tener en cuenta las discontinuidades
entre las secciones o guias de que consta el dispositivo. Si los resultados
del andlisis cumplen las especificaciones esperadas del circuito, el proceso
de disefio ha terminado, mientras que si los resultados son insuficientes, se
puede, mediante un proceso de optimizacién por ordenador, modificar las
dimensiones del circuito hasta alcanzar el comportamiento esperado. Esta
segunda etapa implica el conocimiento no sélo de las constantes de
propagacién y la estructura del campo electromagnético, sino también

caracterizar cada discontinuidad asi como las interacciones entre ellas.

El objetivo de este trabajo es proporcionar una herramienta que
contribuya a facilitar la realizacién de las dos etapas fundamentales de
disefio mencionadas, para el caso de estructuras no reciprocas. Esto implica
estudiar un método que proporcione las constantes de propagacién y estructura
de campo electromagnético, asi como analizar una o varias discontinuidades

entre guias no reciprocas encadenadas.

Ciertas estructuras sencillas con comportamiento no reciproco, tienen
solucién analitica exacta [17-22], o se pueden resolver mediante métodos
relativamente sencillos [23-28]. Sin embargo, en la mayoria de los casos

practicos, no es posible emplear métodos analiticos exactos.

Genéricamente, se pueden establecer dos grupos de métodos. Uno de ellos
engloba a los métodos con un gran contenido numérico; a esta categoria
pertenecen el método de elementos finitos o de diferencias finitas [29-31],
el método de elementos de contorno [32] o el método de la matriz de lineas de
transmisiéon TLM [33]. Sin embargo, estos métodos al tener un mayor contenido
nimerico que analitico, presentan convergencias lentas, tiempos de calculo
elevados y suelen fallar en la previsién de resultados, o bien dar errores de
ejecucién, cuando las dimensiones de los elementos son muy pequefias o las

constantes eléctricas y magnéticas elevadas.
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En el otro grupo se encuentran aquellos métodos que se basan en un mayor
contenido analitico que numérico. Entre ellos se pueden nombrar el método de
la ecuacién integral [34], el método espectral [35], el método de Ila
resonancia transversal generalizada [36] o el método de modos acoplados
[37-45). Todos ellos dan lugar en su aplicacién a una mayor tarea analitica
que los métodos total o casi totalmente numéricos, pero proporcionan unos
procesos mas sencillos de interpretar y manejar. Los problemas asociados a
los métodos numéricos puros, entre ellos la débil convergencia, también se

presentan en estos casos pero en un grade mucho menor.

En este trabajo se ha elegido el método de modos acoplados debido, tanto
a su simplicidad analitica, como a que presenta una gran generalidad. Ademas,
permite obtener wuna formulacién reducida en la caracterizacién de
discontinuidades, cuando se emplea para obtener el conjunto de modos propios

que soporta cada seccidén diferenciada.

Cuando se trata de analizar discontinuidades simples existen varios
métodos, desde los puramente numéricos [46-48] hasta los variacionales o de
la ecuacién integral [49-56], pasando por el método de adaptacién modal
[S7-73]. Sin embargo cuando hay que caracterizar un dispositivo completo que
consta de un conjunto de discontinuidades electromagnéticas muy cercanas
entre si, s6lo se puede recurrir a métodos como elementos finitos o
diferencias finitas o bien al método de adaptacién modal unido al concepto de

matriz de dispersién generalizada [74-76].

En este trabajo se aplica el método de adaptacién modal para hallar la
matriz de dispersién generalizada (M.D.G.); posteriormente se unen entre si
las distintas matrices que describen las sucesivas discontinuidades simples.
Con esta técnica, se puede caracterizar un dispositivo complicado, mediante
su descomposiciéon en discontinuidades simples, conectadas entre si mediante
guias. La principal ventaja de utilizar este -método combinado, es que permite
el andlisis de multiples discontinuidades encadenadas sin mdas limitaciones en
cuanto al numero de discontinuidades simples y al nimero de modos a

considerar, que las que imponga el tiempo de calculo o la memoria del

ordenador.
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1.2 ORGANIZACION DE LA TESIS

La tesis se divide en seis capftulos. En el segundo capitulo se describe
el método de modos acoplados usado en el andlisis de gufas rectangulares
cerradas con su interior lleno parcialmente con dieléctricos isétropos o
anisétropos. La descripcién abarca cinco formulaciones del método, las cuatro
primeras aplicables a, practicamente, cualquier geometria de los dieléctricos
o ferritas, mientras que la quinta formulacién, de tipo restringido, es
aplicable sélo a dieléctricos o ferritas cuya altura coincide con la de la

caja conductora, es decir, sélo tiene discontinuidad segin una direccién.

El tercer capitulo estudia los resultados de convergencia de las
distintas formulaciones empleadas en el capitulo segundo, encontrando el
orden mdaximo que se puede emplear en las matrices, tanto para el calculo de
las constantes de propagacién como de los campos. La aplicaciéon de las
distintas formulaciones a estructuras simples con solucién analitica permite
determinar que la denominada formulacién indirecta, con inclusién de la
solucién trivial, es la que presenta mejores resultados; las diferencias con
los resultados obtenidos con la llamada formulacién de tipo directo con
inclusién de la solucién trivial, son muy pequefios, excepto quizd en las
proximidades de la frecuencia de resonancia de los tensores permeabilidad o

permitividad.

Posteriormente, en este mismo capitulo se estudian dos tipos de
estructuras. La primera corresponde a un defasador toroidal en remanencia,
obteniéndose resultados comparables a los obtenidos mediante el método de
elementos finitos, pero en una fraccién de su tiempo. La segunda estructura
es un conjunto formado por dos guias imagenes abiertas, acopladas entre sf{
mediante una ldmina de ferrita transversalmente magnetizada, con objeto de
conseguir realizar un aislador en gufa imagen. Los resultados permiten
realizar el disefio de la misma forma que el método de la constante

dieléctrica efectiva generalizada, obteniéndose resultados similares.

En cuarto capitulo se analizan las propiedades de ortogonalidad de los

modos eXistentes en guias no reciprocas; se comprueba que los modos propios



CAPITULO 1 vi

que proporciona el método de modos acoplados cumplen unas propiedades de
ortogonalidad modificadas, que sera necesario tener en cuenta al analizar
discontinuidades mediante el método de adaptacién modal. Posteriormente, se
analizan las propiedades que los modos complejos verifican en estructuras
is6tropas; las soluciones para estos modos aparecen de forma totalmente
natural al aplicar el método de los modos acoplados, sin necesidad de
realizar busquedas de soluciones especiales. Ademds, se muestra como se deben
emparejar para su inclusion en el cdalculo de discontinuidades mediante el

método de adaptacién modal.

En el quinto capitulo se analiza el método de adaptacién modal
empleando los criterios de ortogonalidad mencionados en el capitulo cuarto.
Se ha elegido emplear la matriz de dispersién frente a la matriz de
transmisién, debido a los problemas numéricos que presenta esta ultima. El
encadenamiento de las distintas matrices de dispersién es ligeramente
diferente al equivalente en medios isé6tropos, debido a los distintos valores
de las constantes de propagacién de los modos segin se desplacen en uno ‘u

otro sentido de la direccién de propagacién.

Al analizar la convergencia se demuestra que la formulacién indirecta
con inclusién de la solucién trivial es la mdas estable numéricamente y la
Unica capaz de proporcionar soluciones en cualquier circunstancia. Ademas se
presenta una nueva formulacién en la que cada discontinuidad se analiza no en
funcién de sus modos propios sino en funcién de un nuevo conjunto de modos
(TE y TM), ortogonales en sentido clésico; se demuestra que al emplear este
conjunto de modos junto con el método de modos acoplados, el estudio de

discontinuidades se reduce a la reordenacién de una matriz.

Por 1ltimo, en el capitulo sexto se enumeran las conclusiones y

aportaciones a las que se ha llegado en esta tesis.
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2.1 INTRODUCCION

Uno de los métodos analiticos mas eficiente y general, que permite
estudiar cualquier tipo de estructura con anisotropia eléctrica o magnética,
sin necesidad de rehacer la formulacién cuando la estructura a estudiar
cambie es el método de modos acoplados [1-8]. La base teérica del método,
formulada originalmente por Schelkunoff [1] consiste en encerrar el
dispositivo a caracterizar entre paredes perfectamente conductoras (en el
caso en que no lo esté), y desarrollar el campo electromagnético (modos
propios) en funcién de un conjunto completo de funciones ortogonales que
verifiquen las condiciones de contorno sobre las paredes conductoras.
Normalmente estas funciones son los modos de una estructura analoga a la
estudiada pero mds sencilla o basica, y se denominan modos basicos. Las
funciones base empleadas en el desarrollo suelen ser los modos TE y TM de la
guia vacia; los coeficientes de las funciones base empleados en el desarrollo
de las componentes transversales y longitudinales son, para que se obtenga

solucién, necesariamente distintos [9,10].

El proceso matematico conduce a un problema de valores propios. Para el
caso de medios isétropos sin pérdidas, la matriz resultante es real y no
simétrica, mientras que si el material en el interior de la guia tiene
pérdidas o posee caracteristicas anisétropas, la matriz resultante es
compleja. Los valores propios coinciden con las constantes de propagacién y
los vectores propios son los coeficientes del desarrollo en serie de las

componentes transversales.

Los problemas de autovalores ya estidn ampliamente estudiados y existe
una gran cantidad de métodos numéricos para su resolucién; debido a su
estabilidad se ha elegido el método conocido como QR [11], transformando
previamente la matriz en una de tipo Heisemberg. De esta forma, resulta féacil
hallar todos los valores propios de la matriz en cuestién, entre ellos los
modos complejos, sin que sea preciso realizar: un tipo de bisqueda especial en

una zona de frecuencias previamente determinada.

Existen varias formulaciones del método de modos acoplados, pero todas
ellas se basan en la originalmente propuesta por Schelkunoff [1] y en la

posterior modificaciéon debida a Ogusu [2]. La diferencia esencial entre ambas
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es que, en la formulacién de Schelkunoff los coeficientes de las componentes
longitudinales de los campos se hallan mediante un proceso que implica la
inversién de matrices, mientras que en la formulacién debida a Ogusu no es
preciso realizar ninguna inversién de las matrices. Aparentemente la
formulacién de Ogusu, mas directa, debiera proporcionar ventajas numéricas
frente a la formulacién original de Schelkunoff, de tipo indirecto. Veremos
que, no por motivos numéricos, sino por continuidad de determinadas
componentes del campo, en la mayor parte de los casos una modificacién de la

formulacién indirecta mejora la convergencia de la solucién.

La aplicacién de ambas formulaciones al estudio de guias dieléctricas en
las que la permitividad es baja muestra diferencias minimas en los resultados
obtenidos. Asi, el método se ha aplicado a guias dieléctricas isbtropas,
caracterizadas por valores bajos de la permitividad con excelentes resultados
en precisibn y convergencia [12,13]. Incluso cuando los valores de la
permitividad eran altos, pero el medio era no magnético los resultados
obtenidos eran buenos. Asi, se ha conseguido caracterizar discontinuidades
entre guias dieléctricas isétropas mediante la aplicacion del método de
Schelkunoff (en formulacién directa) combinado con el de adaptacién modal

(14,15].

Sin embargo, al aplicar las formulaciones anteriores a estructuras
anisétropas sencillas (ldminas de ferrita que llenan la altura completa de la
gufa rectangular) [4,5,16,17], empleando en ndmero muy bajo de funciones
base, la concordancia que se obtenia entre los resultados teéricos y las
medidas era insuficiente. El aumento del numero de modos no suponia, en

muchos casos, mejores resultados cuando se trabajaba con ferritas.

La mayoria de los trabajos publicados hasta la fecha emplea el conjunto
de modos TE y TM de la guia vacia como funciones base, excepto en un trabajo
aparecido recientemente, donde se emplean modos LSE y LSM [18]. El primer
modo TE es, entonces, el modo TElo' Esto supone olvidar la solucién trivial
del conjunto de modos TEnm, es decir, la solucién con ambos indices "n" y "m"
nulos, lo que tiene como consecuencia no afiadir a la componente "z" del campo
magnético una cantidad independiente de las coordenadas transversales. La

inclusién de la solucién trivial no modifica las soluciones obtenidas para
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medios no magnéticos, pues en ese caso el valor de esa cantidad es nulo. Sin
embargo, en el caso de medios magnéticos isétropos o anisétropos, los
valores de las constantes de propagacién de algunos de los modos se modifican
apreciablemente. Esta modificacién afecta tanto a las formulaciones directa

como indirecta.

Un problema que suele presentarse en todas las formulaciones del método
de modos acoplados, afecta a la continuidad o no de algunas componentes de
los campos al atravesar un dioptrio. Supongamos, por ejemplo, el caso de una
guia con discontinuidad dieléctrica siguiendo el e je "y". La componente "y"
del campo eléctrico no es continua, pero al desarrollarla como suma finita de
funciones base continuas resulta ser continua; sin embargo, la componente "y"
del vector desplazamiento, que debe ser continua, estara dada como el
producto de una funcién discontinua, la permitividad, por otra funcién que de
hecho resulta ser continua, la componente "y" del campo eléctrico. Parece
claro que este tipo de problema darad lugar a una convergencia de la solucién
muy pobre. Sin embargo, invirtiendo la formulacién, y expresando Ey = Dy /e

el problema quedaria resuelto.

En un caso general, lo expuesto en el parrafo anterior no es posible
conseguirlo para todas las componentes del campo electromagnético. Sin
embargo, cuando la lamina de ferrita o de dieléctrico llena totalmente la
altura de la guia y se estudian modos sin variacién con la coordenada "y" si
es posible aplicarlo con un aumento importante de la velocidad de
convergencia. Incluso en el caso general, la aplicacién de cambios de este

tipo en la formulacién conduce a soluciones numéricamente mucho mas estables.

2.2 POTENCIALES ESCALARES

En guias rectangulares vacias o llenas de forma homogénea con medios
dieléctricos, las componentes transversales de los campos eléctrico y
magnético pueden expresarse mediante la introduccién de un potencial escalar

T segin las siguientes expresiones
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_)
'-> -—
em(x,y) =Y T(1)(}{'3’)

N > (modos TM) (2.1a)
hm(x,y) =a_ x Vt T(“(x,y)
> 5> 2
em(x,y) =-a th T“](x,y)

> {modos TE) (2.1b)
hm(x,y) = Vt Tm(x,y)

> e s . ..
donde a es el vector unitario en la direccién "z".
4

De ahora en adelante, emplearemos los subindices entre paréntesis cuando
nos refiramos a modos TM y subindices entre corchetes cuando nos refiramos a

modos TE.

Siguiendo el proceso descrito en (12-13]1, los potenciales escalares Tm
y TUI’ que son soluciones de la ecuacion de Helmholtz, se pueden expresar

como (expresados con dobles subindices)

{n,m] nmw mamn
= ' cos(— x) cos(—5~ ¥) (2.2a)
(n,m] K (a b)1/2 a b
cln,m]
_ (n,m) nmn m m
T(n,m) = — sen( 3 x) sen( 5 y) (2.2b)
K (a b)
c{n,m)
donde
2 sin#0ym=0
n = (2.3a)
(n:m)
v 2 sin=06m=0
2 2
2 _ nmw m
Ke=1 =3 * 5 (2.3b)

siendo "a" la anchura y "b" la altura de la guia de onda.
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Estas funciones satisfacen las siguientes relaciones de ortogonalidad

. = . =0 ii=j 2.4
”’ T“) T(J) ds J] Tlll TUI ds sii=j (2.4)
s s
8Ty 2Ty . 4Ty 9Ty ds =
Jd x 4 x dy ady
s
0T aT aT 8T
i} | [j1 (il 1§]] - . . .
[ax 5 +6y 7y ]ds Osii=j (2.5)

s

Ty . 2 Ty _ 4Ty . 2 T ds =
J x ay ' ay a x
s .
aT 8T arT 8T
m o O (31 - .
= 7y 7y 3% ds = 0 Vi,j (2.6)
s
En general
8T aT 8T aT
ul S . (3
3 = 7y 7y % ds # 0 (2.7)

2.3 DESARROLLO DE LAS COMPONENTES TRANSVERSALES

Desarrollando las componentes transversales del campo electromagnético
para una guia rectangular cerrada, en cuyo interior existen medios no
homogéneos, mediante las soluciones de las componentes transversales de los

campos correspondientes a la gufa vacia g(x,y), B’(x,y) se obtiene
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(]

[o2]
- 2 2 2.8
ﬁt = Z Vm(z) em(x.y) + Z VUI(Z) em(x.y) (2.8)
1 J

]

[+¢]
> >
R - Z 1, B Gy + Z 1,(2) B ) (2.9)
1 J

donde V(z) e I(z) son los coeficientes del desarrollo, denominados tensiones

y corrientes de cada modo. Los subindices, como ya se indicé, son dobles

subindices.

Sustituyendo las expresiones (2.1) en (2.8) y (2.9) y desdoblando en

componentes queda

«© [oe]

8 T 9Ty
_ _ur .10
Ex Z Vm(z) = + Z Vm(z) 7y (2.10)
i J
o 8T 2 8T
E = V (z2) =— _\ v (z) (2.11)
y ) 'y [j) d X
i J
pad 8T 2 aT
H=-) 1@ —0 )\ 1 (2 (2.12)
x ) ay 3 4 x
1 J
2 8T had 8T
H=+) V(2 -2 1) v (g — (2.13)
v W 4 x 8] ay )
i J

2.4 DESARROLLO DE LAS COMPONENTES AXIALES

Las componentes longitudinales las desarrollamos como
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[+ 4]

= z 2.14

E, Z Kew Vao'@ Ty (2.14)
1

0

z

= 2.15

H, Z Ky Tey® Ty * B2 (2.15)
3

Asi estas ecuaciones permiten que Ez y Hz satisfagan las condiciones de
contorno en la guia conductora rectangular. La introduccién de los
parametros Kc tiene por objeto que las ecuaciones sean dimensionalmente
consistentes. La diferencia con el desarrollo clasico es la introducién del
factor Ho(z) que depende de la coordenada longitudinal. Este factor se

corresponde con la solucién trivial (n=m=0) para los modos TE.

La validez de las expresiones (2.8,2.9) es consecuencia de la propiedad
fundamental de completitud que posee el conjunto de las funciones
transversales de los modos de las guia vacia. No ocurre lo mismo cuando lo
que se pretende es desarrollar las componentes axiales empleando las
componentes longitudinales de los modos de la guia vacia [20,21]. En ese caso
la formulacién puede ser inexacta. Este hecho proviene de poder expresar las
componentes longitudinales del campo en funcién de las transversales (o
viceversa). Cuando se sustituyen los desarrollos para los campos
transversales en funcién de los modos de la gufa vacia (o sin perturbar) y se
pretende reproducir una de las componentes longitudinales, que a su vez se ha
expresado como desarrollo en serie de funciones de la guia sin perturbar, es
necesario intercambiar la diferenciaciéon con el sumatorio de cada funcién, lo
cual no estd ni mucho menos justificado y, légicamente, puede no ser siempre

valido. Un ejemplo de ello se puede ver en [21].

2.5 ECUACIONES DEL TELEGRAFISTA GENERALIZADAS

Las ecuaciones de Maxwell para el caso en que no existan fuentes son

(separadas en componentes)

d E d E d H d H
z z

y o
3y~ 5z B,

= jwD (2.16a)
X
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Ex 8 Ez 3] Hx a Hz

- = —j - = jwD 2.16b
Z d x J“’By ad z Jd x 9 y ( )
Ey a E:x a Hy a Hx

- = =i - = jwD 2.16¢
X ay Jsz a x ay Jor, ( )

Sustituyendo los valores de las componentes del campo eléctrico y
magnético en las ecuaciones (2.16) y después de un laborioso proceso
matemAtico en el que se utilizan el método de Galerkin y las relaciones de
ortogonalidad de las funciones "T" se obtiene el siguiente sistema de

ecuaciones [12,13]

d v(n) 9 T(n) 8 T(n) Z
=z -t |l B,y "B ax | © KV (2.17)
S
d V[ml 3 T[m] 0 T[m]
T = - Jw Bx 3 % + By 3 y dS (2.18)
S
d1l 8T aT
Inl _ . (n) (n)
d—z— = Jw Dx 7 x + Dy 3 y ds (2.19)
S
d I[m] 8 T[m] d T[ ]
—————— = — ] D ———m - __m_ z
dz Jo x 8y Dy 4 X ds + Kc[mlI[ml (2.20)
S

Si las componentes de ﬁ y B son funciones lineales de las componentes de
5§ y ﬁ, respectivamente, las expresiones (2.17-2.20) se pueden poner de forma

genérica como

dvVv
(n) v v T T

—— =T \'% + T
d z (n}i) (n) (n)(j) V[ml * Z(n)(l) (n) * Z(n)[Jl I[m] (2.21)
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dvVv
[m] v v T T

—_— = 1 2.

d z T[ml(l) V(n) * T[m]Ul V[ml * z[ml(l) (n) * Z[ml[]l [m] (2.22)
d I(n) T T I I

_ = 2.23
d z Y(n)(l) (n) * Y(n)[]l {m] + T(n)(l) (n) * T(n)[]l I[ml ( )
d I[m] T T I 1

—_— = + .

d z Y[m](l) v(n) * Y[m]Ul (m) * T[m](l) (n) T[m][jl I[m] (2.24)

donde los subindices, que son en realidad dobles, se refieren a los modos TM
(paréntesis) y TE (corchetes). Las ecuaciones (2.21-2.24) son las ecuaciones
del Telegrafista Generalizadas. Los acoplos entre los distintos modos vienen
dados por las impedancias de transferencia Z, las admitancias de
transferencia Y, los coeficientes de transferencia en tensién T y los
coeficientes de transferencia en intensidad TI. Todos ellos son, en general,
funcién de la coordenada "z", que es la direccién de propagacién y son
constantes si las propiedades de la guia de onda no varian a lo largo de
ella; en ese caso, el problema de resolver las ecuaciones del Telegrafista
Generalizadas se reduce a resolver un sistema infinito de ecuaciones

algebraicas lineales y su correspondiente ecuacién caracteristica.

El objetivo es calcular todos estos coeficientes de acoplo entre modos
para un caso general en el que, en el interior de una guia de onda, exista un

medio caracterizado por su tensor permeabilidad "u" y su tensor permitividad

€

2.6 APLICACION A MEDIOS ANISOTROPOS

Las relaciones entre § y ﬁ, B y E son

§ Ko M2 Hia ﬁ B €1 %12 i ﬁ
= “21 “22 ”23 ; = 821 €22 £:23 (2.25)
K3 Hap Han €31 Fa2 Fa

En coordenadas rectangulares el sistema matricial anterior se puede
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poner como

Bx = ”'11 Hx * “12 Hy * u13 Hz

= 2.26
By K, Hx +th,, Hy * 1, Hz ( )
Bz = “31 Hx M “32 Hy + ”33 Hz

x 11 x 12y 13 =z

D = E +¢_E +¢_E (2.27)
y 21 x 22y 23 z

D =g E +¢e€ E +¢_ E
z 31 b4 32 y 33 =z

Sustituyendo cada componente de B (ecuaciones 2.26) y cada componente
de B (ecuaciones 2.27) en el sistema formado por (2.17-2.20) y utilizando

ademas las ecuaciones (2.10-2.15) se obtiene

©
4 Vi =~ ) I Ty 2 T B Ty 2 Tw _
d z J )] My 4y 8y M2 T x ay
1 s
_ 3 T(l) 9 T(n) + 8 T(1) 8 T(n) ds +
“21 ay a x “22 a x 4 x
[+:]
8T i} a
_— I " (] (n) - TIJ] 6 T(n)
§]] n 4 x ay 12 8y 4y
J s
T
8 (1 0 T(n) 6 TU] 8 T(n)

21 8 X dx "2 8y 3 x
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T 9 T( ) 9 T(n)

. z n
S — | gs +
T Z Ken T Mo Ty oy Hs Ty o x S
J s
8 T(n) 8 T(n) z
+ Jo H(2) M3 3y "M e x ds + K im Vi (2.28)

s

desde n = 1 hasta n = NTM ().

donde "NTM" es el nimero de modos TM empleados (en principio infinito).

0]
d V[m] = iw I 8 T(l) S T[ml _ 9 T(l) 8 T[ml +
d z J (1) P 8y 4 x b2 T x 4 x
i s

8 T(i) 9 T[m] 3 T(l
+ 1

T
_ ) [m] ds —
21 3y dy M2 73 x ay

|
§]] nm 34 x d x tH

0
— e I 9 T[j] 9 T[ml 8 TU] 8 T[m +
J ® 12 8y d x
J

a T[jl (7] T[m

a
1 T[Jl 8 T[m

1
th T x 3y Ty dy ay ds -
L 0 T[m] 9 T[m]
. z
- Z Ken Tiy BT ox *HPe T3y ds -
j s
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8 T[m] 8 T[ml
—- i —_— - d
Jo Ho(Z) “13 4 x +“23 ay s
s

desde m=1 hasta m= NTE ().

donde "NTE" es el nimero de modos TE empleados (en principio infinito).

0 T(l) 9 T(n)

d I o 8T _ 8T
(n)=_.w v e (1) | .
d z J §)] 11 4 x da x 12 8y J x
1 s

+€ 8 T(l) 8 T(n) +e 8 T(1) 8 T(n) ds +
21 8 X 3y 22 8y dy
s 8T _ 8T 8T, 8T
. _ (8] (n) 1j] (n)
+szvm [811 oy 3x @ 2 3% 4 x
J S
e Ty 8 T ‘e Ty 8T ds —
21 4y dy 22 8 x dy
L z 9 T( ) 0 T( )
. n n
- Z Koy Yy faTw Tx T %% Tn 3y ds
1 s

desden = 1 hasta n = NTM (o).

)

d s 8
Liml =) Vv _ Ty 8 T — e 0Ty 8T,
d z J (1) n a4 x ay 12 8y dy
1

S

(2.29)

(2.30)

+
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.. aT, 8T, .. 9T, 8T, o
21 8 X a x 22 8y Jd x
od 8T 8T 8T . 8T
T . Ul tml _ 0l (ml _
J (§}] 1mn 8y ay 12 34 x dy
J s
e Ty 8 Tim) ‘e O Tin 8 Tim) ds +
21 8y Jd x 22 8 X d x
< Z 9 T[ml 8 Tlml
*Jw Z Ko Yoll |7 S Tosy  * % To 7 x ds +
i s
Z . desdem =1 hasta m = NTE (). (2.31)

cim] [ml]

Para obtener las ecuaciones del Telegrafista Generalizadas es necesario

VA VA
expresar Kc[j]I[jl ? Kcmvm

intensidades I. Cada proceso se puede hacer por dos caminos diferentes:

y Ho en funciéon de las tensiones V y de las

- Siguiendo un camino parecido al marcado en la formulaciéon original de
Schelkunoff (1], y que llamaremos formulacién indirecta, de manera que
el cdlculo de las amplitudes de las componentes del campo longitudinal
se hace resolviendo dos sistemas de ecuaciones infinitos (uno para las

tensiones y otro para las intensidades), -que es preciso truncar.

~ Siguiendo el proceso propuesto por Ogusu [2], que denominaremos

formulacién directa, en wun +trabajo en el que analizaba las
caracteristicas de dispersiéon de gufas dieléctricas is6tropas. En este
caso, los valores de K I° y

VA

K V
clit 13 c(i) (1)
no siendo necesario resolver ningin sistema de ecuaciones.

se obtienen directamente,
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Seguidamente vamos a desarrollar cada formulacién por separado y asi
obtendremos los términos de las ecuaciones del telegrafista generalizadas, en

cada caso.

2.7 FORMULACION INDIRECTA

Este método de calcular los coeficientes K I° y K V da lugar

v
SONS)! o) (1
a dos sistemas de ecuaciones, de manera que su resolucién obliga a realizar

inversiones de matrices.

2.7.1 Céalculo de K \'Ai
c{n) (n)

Multiplicando (2.14) por €., tenemos
[0}
vA
€3, = Z Kc(l) €33 Vo T(l)
1

Multiplicando por T(n) e integrando (método de Galerkin)

©
z
J]; Z Kc(l) €33 V(I) T(l) T(n)_ JJ‘3833 Ez T(n) ds (2.32)
i

desde n=1 hasta NTM

Si observamos esta expresién, vemos que debemos desarrollar en funciones
ortogonales el producto (€33E ), que a partir de las relaciones de
z

constitucién se puede poner como

E =D - ¢ E - ¢ E (2.33)

De las ecuaciones de Maxwell dadas en (2.16)
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8 H 8 H 1 aHy aHx
y X _ . = - _y_ X
6x—6y_Jtz$Dz_jw 3 x 3y
obtenemos
1 8 H 8 H
e E=—| —L-—|- € E - €_E (2.34)
33 z Jjw | dx ay 31 x 32y

Veamos el significado de estas ultimas expresiones. Supongamos que
tenemos una estructura isétropa, es decir €., Ez = Dz, como por ejemplo una
guia imagen habitual. Por la ecuacién (2.34), Dz se puede expresar como un
desarrollo en serie de funciones sinusoidales; lo mismo ocurre con Ez en
virtud de la ecuacién (2.14). La componente Ez es una funcién continua y Dz
es una funcién discontinua. Como estamos desarrollando el producto €4 Ez que
en total es una funcién discontinua (pues lo es 833), parece légico pensar
que estamos "colocando" esta ecuacién de partida en la posicién adecuada para

obtener una buena convergencia en el calculo de la componente E .
z

Sustituyendo en (2.32) los valores de las componentes de los campos B y

E se obtiene

-1 -1
Z c c A
[Kcmvm] N "[R(n)m] [Im)] - [R(n)(l)] [R(n)(l)] [Vm] ¥

-1
c B
[R(n)(l)] [R(n)lj]] [Vm] (2.35)

donde las expresiones de las matrices se pueden ver en el apéndice A

(ecuaciones A3-AS).

2.7.2 Cilculo de K I

clm [m]

Multiplicando (2.15) por (”33Tlm]) e integrando
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2]
- 2 d (2.36)
” Faa H, T 9 Z Ketn ”5“33 Lo T To 98
)

Mediante las ecuaciones de Maxwell y las relaciones de constitucién se

obtiene u._ H como
33 =z

1 BEy aEx

Aqui se puede hacer el mismo comentario que en el apartado anterior,

pero respecto a la continuidad de las componentes Hz, Bz y del parametro B

Sustituyendo en (2.36) se obtiene

B z A
[S lm]Ul] [KCUII[J]] * HO(Z) [S [ml] B [v[ml]+
[of D
* [S [ml(l)] [I(I)] - [S [m][j]] [IU]] (2.38)

Para obtener Kc[J]Ifj] en funcién de las tensiones V e intensidades I

falta por obtener el producto Ho(z) [SA[ ]].
m

De la ecuacién de Maxwell (2.16c) tenemos

=-juw B (2.39)

Sustituyendo las expresiones de los campos obtenemos
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o]
2 .
= — 2.40
Z VUI Kc”] TU](x,y) jw Bz ( )
J

Integrando la ecuacién anterior a la seccién recta de la guia

o«

2 .
ZVU] Kc[“ ” TUl ds = —-JUJJ Bz ds
s s
J
”' TUl ds =0
s

y como

podemos poner

—jw JT B ds =0 (2.41)
s

Sustituyendo el valor de Bz dado por las relaciones de constitucién

(2.26)
—jw JJ Bz ds=—jw JJ B, Hx ds + J] Hy, Hyds + J] ussﬂzds
S s s s

y reemplazando cada componente de i por su desarrollo en serie de funciones T

tenemos

t t t
_ 1 c D A z
Hy(2) = - _[Ssm] [Im]—[ssm] [I[jl]+[sljl] [KcU] I[Jl] (2.42)

donde
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£E=-jw ”S p ds (2.43)

Sustituyendo el valor encontrado para Ho(z) en la ecuacién (2.38)

obtenemos la ecuacién deseada

-1 -1
z B total Btotal Ctotal
= - S I —
[Kc[mlIlm]] [S(mlljl] [vljl]+[slm][sl] [ [sl(l)] [ (1)]
Btotar] ' [ptotal
- 2.44
[S[ml[sl] [S[slljl] [I[Jl] (2.44)

Las expresiones para las matrices de este apartado se pueden ver en el

apéndice A ecuaciones (A6-Al4).

2.7.3 Formulacién matricial

Hasta ahora hemos visto cémo se calculan los coeficientes de acoplo
entre los modos que intervienen en las ecuaciones del Telegrafista
Generalizadas. Para obtener un desarrollo mds compacto, en este apartado
vamos a reescribir toda la formulacién anterior utilizando notacién
matricial, ya en parte iniciada en el cdlculo de las amplitudes de las

componentes longitudinales del campo.
Utilizando las matrices definidas en el apéndice A, las ecuaciones

(2.28-2.30) se pueden poner en forma matricial, obteniéndose el siguiente

sistema de ecuaciones

d
dz [V(n)] - [Z(n)(i)] [Im] * [Z(n)u]] [I[j]] ¥
Zz Z z z
+ [Z(n)ljl] [Kcijl IU]] * [Kc(n) V(n)] * [Zz(n)] HD(Z) (2.45)
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T - -
dz ‘_V[ml] - Lzlmlu)] LI(n] * [Z(muu] [Im] ¥

[ V4 [ z T ¥4
+ _Z(mlul] _Kcm Ll * [ZZ[m]] H (2) (2.46)

d _ - -
dz [I(n)] - [Y(n)(l)_ _Vu)] * [Y(nm]] [Vu]] *
T .

* _Y(n)(n)_ _Kcm Vu)] (2.47)

d_ I = -Y -v + 1Y v +
z |'tm] | Tmiw] LT [m1lj] )
Z z z
¥ [Y[m](i)] [Kc(l) V(i)] * [Kc[m] I[ml] (2.48)

Para. obtener las ecuaciones finales del Telegrafista Generalizadas ya

s6lo queda sustituir las expresiones de Ho’ K V* y K 1 calculadas

z
c(i) (1) clm] [m}
anteriormente y tener en cuenta que la variacion con "z" de los coeficientes

en tensién V e intensidad I es de la forma e—I"z.

— De la ecuacién (2.45)

- total total _
Iq["(m]‘ [Z(n)(l)] [Im] ¥ [Z(n)ljl] [Im]
-1 -1
ztotal Btotal ztotal Btotal Ctotal
_[Z(n)[sl] [S[slljl] [Vm] * [Z(n)[s]] [S[sl[ml] [S[m](l)] [Im]_
s=total] [ oBtotal -1 gotetal] T ] _ [ge - 1o
(n){s] [s]1[m] [m]lj] [ (n)(1) (1)
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-1 -1
Cc A Cc B
— 2.49
[R(n)(r)] [R(r)(l)] [v(n)] * [R(n)(r)] [R(r)Ul] [vul] (2.49)

comparando con (2.21) se tiene

5 = - |R® B R (2.50a)
(n)(1) (n)(t) (tX1)
v ztotal] [.Btotat] ! c 1rog
= — R 2.50b
[T(n)ljl] [Z(n)lsl] [S(slljl] * [R(n)(r)] [ ] ( )

(r)(j}

-1 -1
T total ztotal] [ .Btotal Ctotal C
[Z(n)(l)]_ [Z(n)(l)] * [Z(n)[s]] [S[sllml] [S[m](l)] B [R(n)(l)] (2.50¢)

-1
T _ | ~total ztotal Btotal D total
[zm)m] —[z(n)ljl] [Z(n)[sl] [S[sl[ml] [S[mlljl] (2.50d)

De la ecuacién (2.46)

-1
_ total total _ ztotal Btotal
r [v[m]] - [Z[ml(l)] [I(n] ! [Z(mlm] [Im] [Z[ml[sl] [S ] [Vm]+

(s10j1

(2.51)
-1 -1
Zztotal Btotal SCtotal _ ztotal Btotal Dtotal
+[ {m]llr] Slrl[sl [s1(1) I(1) Z[m][r] S[rl[s] S(slljl Ilj]
comparando con (2.22) se tiene
\4
[T[m](l)] =0 (2523)

-1
v - _ ztotal Btotal
[T[ml[jl] - [Z[m][s]] [s ]
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T total ztotal] [ Brotar] " [ ctotal

ota

[Z(ml(l)]_[zlml(l)} * [z[m]lr]] [S(rl[sl] [stlu)] (2.52c)

T total ztota1] [ Btota] [ Dtotal
[Z[mlm] B [zlml[j 1] - [Z[ml[rl] [S[rl[sl] [s[sun] (2.52d)

De la ecuacién (2.47)
z o -1
—F[I(n)] - [Y(n)(l)] [Vm] ¥ [Y(n)[jl] [Vm] - [Y(n)(r)] [R(r)(l)] [I(n] a

(2.53)

-1 -1
z o A z C B
- [Y(n)(r)] [R(r)(s)] [R(s)(l)] [V(l)] * [Y(n)(r)] [R(r)(s)] [R(S)U]] [VU]]

comparando con (2.23) se tiene

-1
T z c A
[Y‘“"”] B [Y(n)(l)] h [Y(n)(r)] [R(r)(s)] [R(s)(l)] (2.54a)
T z c -1 B
[Y(n)ljl] - [Y(n)[j]] * [Y(n)(r)] [R(r)(s)] [R(s)[)]] (2.54b)
I z C -1
[T‘"’(i)] T [Y(n)(r)] [R(f)m] (2.54c)

I -—
[T (n)m] = [0] (2.54d)

De la ecuacién (2.48)
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-1
z c
- = _ 1 —
r‘I:I(ml] [Ylm](l)] [V(l)]+[Y[m]IJl] [VUI] [Ylm](r)] [R(r)(s)] [(l)]
c Ir oA c 1 g
_ z VA R V -
[Y(ml(r)] [R(r)(s)] [R(s)(l)] [V(l)]+[Y[ml(r)] [R(r)(s)] [ (s)[j]] [ [jl]
Btotar] Btotal] [ .Ctotal
a
a [s[mlljl] [Vm] ¥ [slml[sl] [Slsl(l)] [Im]
Btotal] " [.Dtotal
- 2.55
[S[ml[sl] [S[slljl] [Im] (2.55)

comparando con (2.24) se tiene

-1
T z C A
[Y[ml(l)] - [Ylm](l)] - [Y[m](r)] [R(r)(s)] [R(s)(l)] (2.562)

_1 -
T = z ¢ B _ [ Btotal
[Y(mlljl] B [Y[mlljl] ¥ [Y(ml(r)] [R(r)(s)] [R(s)[jl] [S(m][ n] (2.56b)
I z c 1 Btotal] [ Ctotal

= o

[Tlm](l)] [Ylml(r)] [R(r)(s)] * [Slm][s]] [S[s)(i)] (2.56c)
1 Btota] * [ Dtotal

[T[m][ﬂ] - [S[mllsl] [S[s][j]] (2.564)

Las expresiones de las matrices empleadas en (2.45-2.56) se pueden ver

en el apéndice A.

Todo esto se puede expresar en forma matricial como
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¢ r v v T T ¢
A"/
{n) 1 T(n)(l) (n)lj] Z(n)(l) Z(n)[]l W (n)
T M A \
-r [m] - ;ml(l) ':mlljl ;m](l) iml[,l] (m] (2.57)
1 Y 1
(n) (n)(D) Y( n)(j) T( n)(1) T( n)ljl (n)
T T I I
I
. I[ml / \ Y[ml(l) Y[m][,)l T[ml(l) T(ml[]] s L [m]}

donde los indices (n) e (i) varian desde 1 hasta NTM y los Indices [m] y [jl
desde 1 hasta NTE. La expresién (2.57) es la ecuacién de autovalores, a
partir de la cual se pueden calcular las constantes de propagaciéon y las
corrientes e intensidades de cada modo. Los valores propios de dicha matriz,
seran las constantes de propagaciéon de los distintos modos (cambiadas de
signo) y de
V yV _asi

(n) Im}
valores se pueden calcular

sus vectores propios nos darédan los valores las tensiones

como las intensidades I( ) el
n

[m)

los campos electromagnéticos a partir de

Una vez conocidos estos

las
ecuaciones (2.10-2.15).

2.8 FORMULACION DIRECTA

e e z Z .z
La segunda manera de calcular los coeficientes V° e I" en funcién

de las tensiones V y las intensidades I, da lugar a una formulacién en la que
no es necesario realizar ninguna inversién de matrices; veamos como es este

nuevo proceso.

2.8.1 Calculo de K V?
c({n) (n)

Multiplicando (2.14) por T(n)ds e integrando a la seccién recta del

JJ Ez T(n)
s

De las relaciones de constitucién y las ecuaciones de Maxwell se obtiene

contorno metalico se obtiene

vV = K? ds (2.58)
{n)

c(n) c(n)
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. 3H 38 H e €
E =- ay‘ax __3_‘1:—8—5
z  Jue, X y €, X sz Y

Si comparamos con el paso andlogo en el método indirecto, vemos que la
diferencia esencial es que aqui se divide la ecuacién de constitucién
correspondiente por el valor de 533, con lo que ahora deberemos desarrollar
en funciones ortogonales sinusoidales (si seguimos con el mismo ejemplo de

allf) la expresién

E =_..!_.D
€

z z
33

lo cual implica igualar una funcién continua (Ez) a una discontinua (pues lo
son tanto D como ¢€_ ). Analiticamente, esto no presenta ningin tipo de
z 33
problema, pues el cociente de dos funciones discontinuas puede ser una
funcién continua (de hecho la ecuacidén anterior se debe cumplir si se tienen
las componentes exactas). Sin embargo, numéricamente tanto Ez como Dz son
funciones continuas, pues se obtienen como desarrollo en serie de funciones
sinusoidales; por lo tanto y segin la ecuacién anterior, se expresaria Ez
(funcién analitica y numéricamente continua) como el producto de una funcién
discontinua (1/833) por una funcién numéricamente continua Dz, cuyo resultado
es una funcién discontinua. Esto no parece ser la situacién ideal para
conseguir una buena convergencia de la componente Ez. Por tanto, podemos
afirmar que wuna diferencia esencial entre la formulacién original de
Schekunoff y la posterior de Ogusu, es la posicién inicial de las relaciones
de constitucién, en el calculo de las componentes longitudinales del campo,
que obliga a desarrollar funciones discontinuas como producto de dos
funciones, una continua y otro discontinua en el caso del método indirecto,
mientras que en el caso del método directo, se llega a una igualdad de una
funcién continua con el producto de dos discontinuas. Ello hace que Ia
convergencia de cada método sea dependiente de la estructura a analizar, es

decir, de qué condiciones de continuidad verifica cada componente del campo.

Procediendo de forma andloga a la formulacién indirecta se obtiene

z | __ C _ A B
[Kcm) V(n>] [Pm)m] [Im] [P(n)(i)] [V<n]+[P(n) ul] [Vm] (2.59)
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donde las expresiones de las matrices se pueden ver en el apéndice A

{expresiones Al5-Al17). Como se puede observar, para calcular Kc (n)VTn) ahora

no es necesario realizar inversiones de matrices.

2.8.2 Calculo de K = I°

¢lm] {m]

Multiplicando (2.15) por T[m]ds e integrando

z 2
Kc[ml I[m] - Kt:(ml J[S Hz T[ml ds (2.60)

Como antes, de las relaciones de constitucién y de las ecuaciones

" de Maxwell podemos poner

0 E a Ex Mg, u

-_ y.—. —
H_ T R m <" . (2.61)

De nuevo se puede hacer el mismo anadlisis anterior para las componentes

longitudinales del campo magnético.

Sustituyendo los valores de las componentes de los campos se tiene

z - B C D
R T AN 0 T 0 R

donde las expresiones de las matrices se pueden ver en el apéndice A
expresiones (A15-A20).

De nuevo, no es necesario realizar inversiones de matrices. Ademas, y a
. . P . . < - . z
diferencia del método indirecto, en el célculo del término K I no

clm] {m]
interviene Ho'

Ahora resta por obtener el valor de Ho. Como ya hemos visto,

conceptualmente la diferencia entre las formulaciones indirecta y directa es
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que en la primera de ellas se realiza el desarrollo en serie después de
sustituir las componentes longitudinales de los campos B y ﬁ, mientras que en
la segunda se lleva a cabo el desarrollo después de sustituir las mismas
componentes divididas por alguna de las componentes de los tensores [e] y
[u], respectivamente. Asi, en el célculo del parametro H0 seguiremos el

camino de despejar Bz/nss'

Multiplicando la ecuacién (2.40) por y utilizando las relaciones

33
de constitucién se obtiene
. m m
1 ZV”KZHT”=—jw 31 H + 22 H +H (2.63)
T / N el Ty By xRy v z

Sustituyendo Hx, Hy y Hz, integrando a la seccién recta de la guia, y

teniendo en cuenta que

T ds=0, y ds =ab (2.64)
s 1§}] s

donde "a" y "b" son la anchura y la altura del contorno conductor, se obtiene

el valor de Ho como

t t t
- A B c
Ho” [lel] [vlm]] B [QQ(n)] [Im] - [QQ[m;] [Im] (2.65)

donde las expresiones de las matrices se pueden ver en el apéndice A

ecuaciones (A21-A23).

2.8.3 Formulacién matricial

Siguiendo el proceso ya conocido, la formulacién anterior se puede poner
en una forma mdas compacta empleando una formulacién matricial. Las ecuaciones
de partida siguen siendo (2.45-2.48), y en ellas habrda que sustituir las

nuevas amplitudes de las componentes axiales dadas por las expresiones (2.59)
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y (2.61), junto con el nuevo valor de Ho dado por (2.65).

De la ecuacién (2.45)

=1 [Vl = o] L] * o] [u] -
~ ol [ohas] [l o] ] ]

z D I c 1 A
- [z(n)lml] [lel[j]] _Im] B [P(n)(l)_ [IuJ _[P(n)(l)] [v(x)]+
2 1 +zzquA-tv -
mrytn] [T || "] [

t t
zZ B z C
B [Zz(n)] [QQu)] [I(n] B [Zz(n)] [QQU]] [Im] (2.66)

comparando con (2.21) podemos poner

v _ A

[Tm)m] - [P(n)m] (2.67a)

v z B B 2 A t
[T(n)ljl] = [z(n)[s]] [Q[sllj]] * [P(n)ljl] * [Zz(n)] [QUI] (2.67b)

T z c c . 5 1t
[Z(n)(l)] - [Z(n)(l)]+[z(n)ls]] [Q[sl(i)]_[P(n)(l)]_[Zz(n)] [QQ(i)] (2.67¢)

T z D z (o t

[Z(n)ljl] = [Z(n)ljl] - [Z(n)[s]] [Q[s][jl]_[zz(n)] [QQ[JI] (2.67d)
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De la ecuacién (2.46)

= Vi = [rene] [ rena] P[] [ o] [
[l (o] ol ol [0 [1] *

Z A t z B t z C t
+[Zzlml] [QUI] [VUI] - [Zzlml] [QQ(I)] [I(l)] - [Zzlm]] [QQU]] [I[jl] (2.68)

comparando con (2.22) podemos poner

[T[m](l)] =0 (2.69a)
v z B z A t
[T[mlljl] - [Z[mllsl] [Q[slljl] ¥ [Zzlml] [Q[JI] (2.69b)
T z c z B t
[Z(m](i)] = [Z[m](i)] + [Z[m][s]] [Q[s](i)] - [Zz[m]] [QQ“)] (2.69c)
T z D z c t
[Z[mlljl] = [Z[mlljl] - [Z[mllsl] [Q[s]ljl] - [Zzlml] [QQm] (2.69d)

De la ecuacién (2.47)

= _1yZ C _
- [I(n)] B [Y(n)(i)] [Vm] ¥ [Y(n)[,]]] [Vm] [Y(n)(r)] [P(r)(i)] [Im]
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z A z B
- A"/ 2.70
[Y(n)(t)] [P(t)(l)] [vu)] * [Y(n)[ll] [Pmm] [ Ul] (2.70)

comparando con (2.23) podemos poner

T 3 [z A
[Y‘n)(l)] - [Y(n)u)] [Y(n)(r)] [P(r)(i)] (2.71a)
T 2 B
- .71b
[Y(n)m] [Y(n)ljl] ¥ [Y(n)(l)] [Pmm] (2.710)
I z C
[T(n)(l)]— B [Y(n)(r)] [P(r)(l)] (2.71c)

I —
[T(n)m] = [0] | (2.71d)

De la ecuacién (2.48)

R A P e o [ O

zZ A z B
_[Y[ml(r)] [[P(r)m] [V(l)]+[Y[m](r)] [Pmm] [Vm] -
B c - D .
- [lelm] [V[j]]+[Q[m](i)] [I(l)]—[Q[ml[jl] [Im] (2.72)

comparando con (2.24) podemos poner

T _ vz A .
[Ylm](l)] h [Y[m](l)] [Y(m](r)] [P(r)(i)] (2.73a)
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T z B B
[Ylmlm] = [Ylm]ljl] * [Ylm](r)] [P(r)U]]_ [Q[mllll] (2.73b)
I - _|vyz C c
[T[ml(l)] - [Y[m](r)] [P(r)(l)] + [Q[m](”] (2.73c)

I - D
[Tlmlm] T [Q[mlljl] (2.73d)

donde las expresiones de las matrices en las expresiones (2.66-2.73) se

pueden ver en el apéndice A.
Con todo esto, se obtiene una ecuacién de autovalores, formalmente igual

a la (2.57), donde ahora las submatrices que forman la matriz del sistema

vienen dadas por las ecuaciones anteriores.

2.9 DISCUSION DE LAS DOS FORMULACIONES

En ]a determinaciéon de las ecuaciones de modos acoplados, hemos visto que
un paso decisivo es encontrar los coeficientes V: e I? , Qque son las
funciones amplitud de las componentes longitudinales del campo
electromagnético, en funcién de las tensiones V e intensidades I, QUe son las

funciones amplitud de los campos transversales.

En la primera formulacién, este calculo se hace resolviendo dos sistemas
de ecuaciones infinitos (uno para \'A y otro para I°). Obviamente, ello es
imposible, teniendo que truncar a un nimero finito de ecuaciones,
correspondientes al numero de modos que se quiera emplear para resolver el
sistema. Ello provoca un error de truncamiento en el calculo de los
coeficientes, afladido al propio del método. Por ejemplo, podriamos considerar
una estructura en la que se utilicen M modos basicos para desarrollar los
campos electromagnéticos (ecuaciones 2.8 y 2.9); ello da lugar a un primer
error de truncamiento. Ahora bien, cuando se realiza el calculo de V* e I° se
deben invertir dos matrices que, en principio, son de tamafio infinito, y que

légicamente hay que cortar. En otras palabras, hay que realizar un nuevo
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truncamiento para poder resolver un sistema de ecuaciones finito.
Légicamente, aqui se comete un nuevo error, de manera que, a priori, cuantos
mas modos escojamos en el planteamiento de estos sistemas méas exactamente
determinaremos los coeficientes V- e I, y menor error cometeremos en el
cidculo de los campos longitudinales. Por otro lado, al aumentar fuertemente
el orden de los sistemas a resolver, se pueden originar problemas de matrices
mal condicionadas o errores acumulativos en las soluciones que proporcionan
las subrutinas matemadticas.

En la segunda formulacién (directa), los coeficientes Vi e I se
calculan "directamente", en el sentido de que no es necesario realizar
inversion alguna de matrices, con lo cual este caso evita ese segundo error

de truncamiento mencionado en el parrafo anterior.

Ademdas de las diferencias evidentes entre las formulaciones directa e
indirecta, dadas por las diferentes ecuaciones que intervienen en cada caso,
existe una diferencia conceptual muy importante. Supongamos, por ejemplo, que
desarrollamos el campo de una estructura dada empleando 2 modos béasicos (TM)
en el calculo de las ecuaciones del Telegrafista Generalizadas. En la
formulacién indirecta (con inversas), la matriz [R®), de orden 2x2, esta
formada por acoplos entre esos modos, segin la ecuacién (A3) del apéndice A;
cuando se calcula su inversa, que interviene en el calculo de la ecuacién
(2.35), sus términos no sélo se ven influenciados por los acoplos entre si
mismos, sino por los acoplos entre los distintos modos. Esto es evidente,
pues, por ejemplo, el término (1,1) de la matriz inversa de [RC], es no sdlo
funcién del término (1,1) de la matriz [RC], sino también de los demas. De
manera andloga, se podria hacer el mismo razonamiento para la matriz [SB],
en el caso de modos basicos de tipo TE. En el caso de la formulacién directa,
y siguiendo con el mismo ejemplo, la ecuacién (2.35) se sustituye por la
(2.59), en donde la matriz [P°] interviene directamente (y no su inversa), de
manera que el término (1,1) de dicha matriz, definido por la ecuacién (A.15)
del apéndice A, es independiente de los demds acoplos con otros modos

béasicos. Analogamente, se puede extender el razonamiento para la matriz [QB].

Por 1dltimo, ya se ha apuntado una diferencia esencial entre ambas

formulaciones que consiste en la diferente forma de expresar las componentes
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longitudinales, a partir de las relaciones de constitucién. En la formulacién
indirecta se despejan los valores de 933Ez y usst, mientras que en la
directa, se despejan los valores de Ez y Hz, individualmente. Recordemos,
que, en cualquier caso, el proceso del método de modos acoplados consiste en
sustituir en las ecuaciones de Maxwell las relaciones de constitucién
adecuadas a cada caso, y después resolver el sistema que se obtiene mediante
el método de Galerkin y la sustitucién de cada componente por la adecuada
serie de funciones (sinusoidales en este caso). Dependiendo de cada
estructura, y con la debida previsiéon, se pueden reagrupar algunas de las
ecuaciones a las que aplicar Galerkin para que tengan funciones discontinuas
a cada lado de la igualdad, y no una funcién continua a un lado y el producto
de dos discontinuas al otro. Esta situaciéon no es la ideal para obtener una
buena convergencia en el calculo de la componente de campo que corresponda
{19], lo cual revierte en el proceso total. Por tanto, dependiendo de cada
situacion habra que ver que componente longitudinal eé continua y discontinua
para elegir la formulacién directa o indirecta, correspondiéndose con la
componente que despejemos en las relaciones de constitucién, bien Ez o bien

csaEz (andlogamente para ]-[z 0 usst).

Parece l6gico pensar en un razonamiento anadlogo para las componentes
transversales del campo electromagnético. Lamentablemente, en un caso general
en que tengamos las seis componentes del campo y discontinuidades en ambas
direcciones transversales ("x" e "y"), es imposible reagrupar las ecuaciones
de partida para que en todos los casos representen a una funcién discontiunua
como producto de una continua por una discontinua. Si es posible, sin
embargo, seguir este proceso en algin caso particular, en que sdélo haya

discontinuidad en una sola direccién transversal.

2.10 FORMULACION ORIGINAL DE MODOS ACOPLADOS

En la formulacién original del método de modos acoplados debida a
Schelkunoff [1] o la posterior modificacién de Ogusu [2] se utiliza un
desarrollo de las componentes axiales del campo en funcién de las componentes
axiales de los modos de la guia vacia, sin la inclusién del término
correspondiente a la solucién trivial para los modos TE. En este caso, los

desarrollos de las componentes transversales y de la componente E no se
4
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modifican respecto a la formulacién anterior; Unicamente queda modificada la

ecuacion (2.9) correspondiente a la componente H que pasa a ser
z

> ]

<

H, = Z Ky 1, T, (2.74)
J

A partir de aqui, el proceso es idéntico al mostrado anteriormente en
los métodos indirecto y directo, siendo posible llegar a la ecuaciéon de
autovalores final de <cada caso, sin mas que hacer wunas pequefias
simplificaciones, consistentes en eliminar del proceso todas aquellas
matrices que o bien intervengan directamente en el calculo de Ho’ o bien

aparezcan como productos por Ho' Veamos brevemente cada caso por separado,

2.10.1 Formulacion Indirecta

En esta formulacién hay que eliminar del desarrollo las siguientes

matrices

G R G I o R Tt R R A Y

Si se hace ésto, se puede ver facilmente que los términos de acoplo de
las ecuaciones del Telegrafista Generalizadas vienen dados por las ecuaciones
(2.50, 2.52, 2.54 y 2.56) reemplazando todas aquellas matrices que poseen
como atributo de superindice la palabra "total" por sus andlogas sin el

superindice "total"; por ejemplo
total reemplazar por total
p4 —_—
[ (n)(l)] [Z(n)(l)]

SBt otal reemplazar por SB
[m]1lj] [m]{j]

y asi sucesivamente con todas las demaés.
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2.10.2 Formulacién Directa

Ahora hay que eliminar de la formulacién las siguientes matrices

[#Zi] - (7] - (] - L] 7 ol

Las expresiones que ahora dan los términos de las ecuaciones del
Telegrafista Generalizadas se obtienen a partir de (2.67, 2.69, 2.71 y 2.73)
sin mas que eliminar el iltimo sumando de cada una de las ecuaciones

(2.67b,c,d) y (2.69b,c,d).

2.11 METODO DE MODOS ACOPLADOS PARA LAMINAS DE FERRITA

VERTICALES: FORMULACION RESTRINGIDA

En esta seccion vamos a desarrollar una formulacién de las ecuaciones
del Telegrafista Generalizadas valida para el caso en que la guia de onda
esté parcialmente llena con una o varias laminas de ferrita verticales,
sometidas a un campo magnético externo en la direccién "y" (figura 2.1). Los

motivos para plantearnos este caso especial son basicamente los siguientes:

— Estos tipos de estructuras son muy utilizados en la realizacién de
dispositivos no reciprocos, tanto por si mismas, como por servir de modelo

para estructuras mas complejas [22-25]

— Resulta una estructura ideal para mostrar como el método de modos
acoplados puede plantearse de manera que no presente productos de funciones
discontinuas igualados a funciones continuas. Esto, como veremos, da lugar a

una excelente convergencia de la solucién [19].

Las laminas de ferrita estan caracterizadas por el tensor
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“ll 0 “13
W=| 0 p, O (2.75)
“31 0 p3

es decir, la ferrita estd magnetizada segin "y".

A
Y]
N
A4
<

Figura 2.1.- Estructura a estudiar

Los parametros del tensor [u] asi como €, son funciones continuas a
trozos de "X", mientras que son independientes de "y" sobre la altura total
de la guia. SOlo se  considerardn modos incidentes del tipo TEno; asi, el
campo electromagnético so6lo tiene componentes Ey, Hx, Hz, que ademds son

independientes de la coordenada "y".

Con las restricciones anteriores, las ecuaciones de Maxwell (2.16) se

reducen a

H_ oH_

5~ T —deD (2.76a)
)o
5 z =jwB (2.76b)
3E
> ;’{ =-jwB (2.76¢)

Las relaciones de constitucién se pueden poner como
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D =¢E 2.77)

y y
Bx =K Hx e Hz (2.78a)
B =p, H +p_ H (2.78b)

Ademds, las ecuaciones (2.10-2.15), para modos TE se reducen a

3 'rJ
Ey = - Z vJ — (2.79)
]
d TJ
Hx = Z Ij W (2.80)
)
E = ZK T + H(2) (2.81)
z cj J 3 0

J

Por simplicidad y ya que sbélo tenemos modos T]E‘.no hemos eliminado los

subindices entre corchetes.

Las ecuaciones de partida (2.17-2.20) para la obtencién de las

ecuaciones del Telegrafista Generalizadas se reducen a

d Vm 2 Tm
—_d = = — Jw Bx ————a % ds (2.82)
S
d Im g Tm .
a4z P y x| © K (2.83)
S

El proceso, ahora, es sustituir los valores de Dy y Bx mediante las
relaciones de constituciéon (2.77, 2.78a), y calcular el valor de Kchz para
m

lo cual, si se siguen los pasos del método directo, se usaria la relacién de
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constitucién (2.78b) puesta como

g H =B —p__ H (2.85)

Analiticamente, la continuidad o no de las componentes de los campos es

como sigue

D ——— Discontinua
E ——— Continua
B ——— Continua
H ——— Discontinua
B ——— Discontinua

H ——— Continua

Como ya se ha mencionado, la condicibn para obtener una buena
convergencia de la solucién es que las ecuaciones no presenten productos de
dos funciones discontinuas (cuando una de ellas resulta, de hecho, continua
al desarrollarla en serie), o de una continua por una discontinua, igualados
a funciones continuas. Como se puede comprobar, sélo la ecuacién (2.77)
verifica la condicion anterior. Sin embargo, para la estructura que estamos
estudiando es posible “colocar" las dos relaciones de constitucién que no

verifican la condicién anterior de manera que si la cumplan. De (2.78a)
H =p B —p H (2.86)
Sustituyendo en (2.78b)

Bz =p B+p H (2.87)
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que se puede poner sustituyendo Bz de las ecuaciones de Maxwell como

J aEy
—w— 3 x = ‘.la Bx+ “b Hz (2.88)
donde
K (230 S T M
“, - #31 . “b - 11 33'1 13" 31 ) “c - nl ’ #d - ”13 (2.89)
11 11 11 11

Como se puede observar, ahora las relaciones (2.86-2.87) cumplen la
condicién anterior. El problema es que tanto Hz como Bx no estan despejadas
explicitamente. Por tanto, hay que obtenerlas a partir de (2.86-2.88)
mediante el método de Galerkin. Para ello, es necesario tomar un desarrollo

en serie de funciones T para la componente B de la forma
X

a TJ
Bx = Z JJ —a—x—' (2.90)

J

Para realizar este proceso de una manera mas compacta, es conveniente
partir de las ecuaciones de Maxwell de las que se obtienen (2.82,2.83) y que
son las que dan las derivadas de las componentes transversales de ﬁ y l_-)l
respecto a la coordenada axial. Estas dos ecuaciones (después de sustituir el
valor de Dy) mas las dos relaciones de constitucién (2.86,2.88) constituyen
ahora el sistema a partir del cual se pueden obtener los coeficientes de las
ecuaciones del Telegrafista Generalizadas, y que por comodidad vamos escribir

conjuntamente

JE
> Y = jw B_ (2.91)
8H aHz
3 =JweE+ax (2.92)
. JE
—(;])— a 2,( = ua Bx+ “'b Hz (2.93)
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H =g B —p H (2.94)

Siguiendo el proceso habitual de sustituir los desarrollos en funciones
T (truncando a N funciones) de cada componente y aplicando el método de

Galerkin se obtiene el siguiente sistema matricial

d [V ]
— T =jw (i1 (2.95)
d [Im) z

4z =—-J]JWw [Emj][Vj] + [KchJ] (2.96)

_ a b z b
[Dmm] [Vm] = [MmJ][JJ] + [Mmj)[KcJIj] + H [Nm] (2.97)

_ c _ d z a

[Im] = [MmJ][JJ] [MmJ][KcJIj] +H [Nm] (2.98)

donde las expresiones de las matrices se pueden ver en el apéndice B.

Falta calcular el valor de Ho. Para ello se integra la ecuacién (2.93)

entre "0" y "a" (anchura de la guia) obteniéndose

U (PR bt z
Ho(z) == [ [NJ] [Jj] + [Nj] [chIj] ] (2.99)
donde
JO pb dx

Multiplicando (2.97) por la inversa de la matriz [D] y sustituyendo el

valor encontrado para H0 en las ecuaciones (2.97,2.98) se obtiene
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v ] (Al a'?% [J 1
™| = ™ - . (2.101)
z
[Im] [AmJ] [AmJ] [KCJIJ]
donde
(A’ =1 7'M ] + 2 INIIN®] (2.102)
m} mm mj J m
(a'%1 =D I’I[IM" ]+ & [Nb]t[Nbl] (2.103)
m}j mm mj j m
(A% = 17'IME ] + = INYTYN®) (2.104)
mj mm m} J m
[A:j] = [Dmml"[[Mr‘:J] + 2 [N?]t[Nr:]] (2.105)
Invirtiendo la matriz de las "A" en (2.101) se obtendria
11 12, 171
J A A Vi
] - Byl ()] Yy (2.106)
K 1° A%l [a?? I
[ .l j] [mj] [ mJ] [j]
que es la expresion que proporciona Bx y Hz en funciéon de Ey y Hx.
Si identificamos esta matriz inversa con otra [B] tendriamos
11 12
J B B A"
[ J] ) [ mJ] [ mJ] [ J] (2.107)
(K 17] 8%Y1 [B%?% (1] '
cy J mj mj J

Sustituyendo los valores de [JJ] y [chlj] que se obtienen de (2.107) en
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las dos ecuaciones de partida (2.95,2.96) y comparando con las ecuaciones del

Telegrafista Generalizadas (2.21-2.24) se tiene

| p— ]
5 <
“]
1
[
€
| |
[v9]
8 e
PN

—
N
g
&
|
Ce
€
[oe]
g
— N

siendo todos los demés términos nulos.

(2.108)

(2.109)

(2.110)

(2.111)
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CAPITULO 3

RESULTADOS DEL METODO DE MODOS ACOPLADOS
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3.1 INTRODUCCION

Los objetivos de este capitulo son: determinar cudles de las
formulaciones empleadas proporciona mejores resultados en un caso general en
el que se trabaje con ferritas, cudles son los Ilimites en el ndimero de
funciones base a emplear en cada formulacién para hallar las constantes de
propagacién y los campos y, por iltimo, aplicar el método al estudio de dos

estructuras tipo.

Los errores de redondeo y truncamiento que se producen en el proceso
matematico de cdlculo de los autovalores y autovectores de una matriz dan
lugar a que, sobrepasado un ndimero de modos dado, los valores y vectores
propios hallados presenten errores considerables. El limite del orden de la
matriz serd independiente de formulacién a emplear, y uUnicamente dependera
del método matematico de resolucibn y de la precision del ordenador
utilizado. Para incrementar lo mas posible el orden de la matriz se ha

elegido como método de hallar autovalores y autovectores el método QR [1].

De entre todas las formulaciones presentadas en el capitulo anterior,
parece razonable, siempre que- sea posible, utilizar la formulacién
restringida. En un caso general, la formulacién indirecta con solucién

trivial de modos TE debiera presentar resultados mas exactos.

La aplicacién del método a estructuras no reciprocas puede hacerse tanto
en guias cerradas como abiertas. Un ejemplo caracteristico y bastante
complejo de aplicacibn a guias cerradas lo constituyen los defasadores
toroidales magnetizados en remanencia [2-6]. El modelado de estos
dispositivos mediante laminas verticales equivalentes no conduce a resultados
satisfactorios [2,3]. Hasta ahora sélo mediante la técnica de elementos
finitos se ha podido predecir su comportamiento con suficiente precisién [7].
Este es un caso en el que el método de modos acoplados puede aplicarse con

perspectivas de éxito.

Las guias dieléctricas son guias abiertas que pueden estudiarse como
guias cerradas, en las que las paredes conductoras superior y laterales se
alejan suficientemente [8-10]. No existe ningin trabajo donde estas guias se

estudien de forma rigurosa cuando contienen elementos no reciprocos.
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Figura 3.1~ Lamina de dieléctrica de altura completa. Dim. (mm.)

A=15.8, B=7.9, T=3.

Aplicaremos el método de modos acoplados a un caso complejo de guias
dieléctricas acopladas mediante una lamina de ferrita transversalmente

magnetizada [11].

3.2 CONVERGENCIA DE LAS CONSTANTES DE PROPAGACION

Inicialmente, el numero maximo de modos que se puede incluir en el
desarrollo viene limitado por la memoria del ordenador y por el tiempo de
cdlculo. El primer limite impone como maximo el uso de 400 modos, que ha sido
el nimero maximo considerado, pues el segundo limite, no parecia ser muy
restrictivo para los propdsitos actuales. Una vez fijado el limite de 400
modos como cota superior, la otra limitacién proviene del comportamiento de
las subrutinas matematicas empleadas en la resoluciéon del sistema de
autovalores y, en su caso, en la inversién de matrices. Al ir aumentando el
nimero de funciones, los errores de redondeo se van propagando a través del
proceso de calculo pudiendo llegar a alcanzar a cifras significativas de la
solucién. Cuando ésto se produce, el resultado es que el parametro estudiado

no permanece estable, oscilando en torno a un valor, o simplemente no
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convergiendo. El proceso para la determinacién de este limite, consiste en ir
aumentando el nimero de modos empleados en el desarrollo, hasta que se dé la
situacién anterior. Estudiaremos dos casos por separado: uno para la
determinacién de las constantes de propagacién y otro para el cdlculo de los

campos.

La estructura que vamos a analizar es la de la figura 3.1., empleando
los modos basicos (TE y TM) seleccionados por frecuencias de corte. En todos
los casos el espesor de la lamina es de 3 mm. y el contorno metdlico el de
banda Ka (15.8x7.9mm.). La permeabilidad y la permitividad relativas tienen
un valor de 15. En este caso se obtendrian todos los tipos de modos (LSEnm y
LSMnm). En las figuras 3.2-3.7 se representa la constante de propagacién, en
funcién del nimero de modos empleado, obtenida con las formulaciones directa
e indirecta ambas con el término Ho (rotuladas en las graficas como
directa-HO e indirecta-HO, respectivamente), comparandola con la obtenida

analiticamente.

Observando estas figuras, queda claro que en el cdlculo de las
constantes de propagacién los posibles errores de redondeo producidos por las
subrutinas matematicas no alcanzan a perturbar la estabilidad de la solucién.
Para otras estructuras analizadas, tanto is6tropas como anisbétropas, en
ningin caso se producfa una situacién distinta a la mencionada. Hay que notar
que la estructura analizada representa una de las peores situaciones a
resolver, debido a los altos valores de las permitividades y permeabilidades
empleados. Por tanto, se puede concluir que el limite de funciones base a
emplear, sin problemas de convergencia, es de 400. Ademdas, este Iimite es
insensible al tipo de formulacién empleada, atn teniendo en cuenta que la

indirecta emplea subrutinas para inversiéon de matrices.

Los resultados obtenidos para todos los modos muestran una mejor
convergencia para la formulaciéon indirecta que para la directa. En este
sentido, en la formulacién indirecta es suficiente considerar sélo 50
funciones base para obtener una buena aproximacién de las constantes de

propagacién para los primeros modos.
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Figura 3.2.- Variacién de las constantes de fase en funcién del numero

de modos, para la estructura de la figura 3.1. F=3 GHz, er=15, pr=15.
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Figura 3.3.- Variacién de las constantes de fase en funcidén del nimero

de modos, para la estructura de la figura 3.1. F=3 GHz, er=15, ur=15.
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Figura 3.4.- Variacion de las constantes de atenuacién en funcién del

numero de modos, para la estructura de la figura 3.1. F=3 GHz, g:r=15, ur=15.
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Figura 3.5.- Variacion de las constantes de atenuacién en funcidén del

numero de modos, para la estructura de la figura 3.1. F=3 GHz, er=15, ur=15.
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Figura 3.6.- Variacion de la constante de atenuacién en funcidon del

numero de modos, para la estructura de la figura 3.1. F=3 GHz, er=15, p.r=15.
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Figura 3.7.- Variacién de la constante de atenuacién en funcién del

numero de modos, para la estructura de la figura 3.1. F=3 GHz, er=15, ur=15.
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3.3 CONVERGENCIA DEL CAMPO ELECTROMAGNETICO

En la determinacién del nimero maximo de funciones base que se pueden
emplear para el cdlculo de los campos, se ha estudiado una lamina dieléctrica
vertical de espesor 3 mm. pegada a la pared lateral con er=ur=10, a una
frecuencia de 4 GHz (figura 3.1). El contorno metdlico es el de banda Ka
(15.8x7.9 mm.).

En las figuras 3.8-3.13 se muestran una componente continua (Ey) y una
discontinua (Hx), correspondientes al modo fundamental, empleando 70, 90 y
100 modos base. Se puede observar como las componentes van oscilando cada vez
mas en torno al valor exacto y, especialmente, la componente discontinua Hx
que sufre mas oscilaciones cerca de la zona donde tiene su discontinuidad.
Para esta componente del campo, al considerar 100 funciones base la solucién
deja claramente de converger. Sin embargo, la componente Ey todavia sigue sin
presentar un comportamiento oscilatorio, auque ya estd muy pr‘é){imo a él. Como
ejemplo, en la figura 3.14 se muestra la variacién de Hx obtenida empleando

98 modos base. Se observa como todavia el resultado no es oscilatorio.

De todos los resultados anteriores se puede concluir que el méaximo
nimero de modos que se puede emplear para describir cualquier componente del
campo, sin que aparezca el error anterior, es de aproximadamente 95, .
pudiéndose en el calculo de algunas componentes emplear mayor nimero de
modos. Notar que la convergencia de la constante de propagacién no se

altera hasta 400 modos, lo cual confirma su caracter variacional.

Para otras estructuras anisdtropas, se ha comprobado que el limite de

utilizacién en el cédlculo de campos es el mismo.
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Figura 3.8.- Variacién de la componente Ey con la coordenada "x", para
la estructura de la figura 3.1, obtenida con la formulacidn Restringida,

empleando 70 funciones base. F=4Ghz, er=10, ur=10.
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Figura 3.9.- Variacién de la componente Ey con la coordenada "x", para
la estructura de la figura 3.1, obtenida con la formulacién Restringida,

empleando 90 funciones base. F=4Ghz, er=10, ur=10.
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Figura 3.10.- Variacion de la componente Hx con la coordenada "x", para
la estructura de la figura 3.1, obtenida con la formulacién Restringida,

empleando 70 funciones base. F=4Ghz, cr=10, ur=10.
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Figura 3.11.- Variacién de la componente Hx con la coordenada "x", para
la estructura de la figura 3.1, obtenida con la formulacién Restringida,

empleando 90 funciones base. F=4Ghz, er=10, pr=10.
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Figura 3.12.- Variacion de la componente Ey con la coordenada "x", para
la estructura de la figura 3.1, obtenida con la formulacién Restringida,

empleando 100 funciones base. F=4Ghz, €r=10, ur=10.
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Figura 3.13.- Variacién de la componente Hx con la coordenada “x", para
la estructura de la figura 3.1, obtenida con la formulacién Restringida,

empleando 100 funciones base. F=4Ghz, er=10, ur=10.
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Figura 3.14.- Variacion de la componente Hx con la coordenada "x", para

la estructura de la figura 3.1, obtenida con la formulacién Restringida,

empleando 98 funciones base. F=4Ghz, er=10, ur=10.

3.4 VALIDEZ DE LAS DISTINTAS FORMULACIONES

3.4.1 MEDIOS ISOTROPOS

3.4.1.1 Comparacién con soluciones analiticas exactas

En el capitulo anterior se indicé que la formulacién de modos acoplados
que emplea los modos de la guia vacia para obtener las componentes
longitudinales del campo, no da resultados correctos cuando se aplica a
estructuras con valores de p bastante mayores que el correspondiente al
vacio. Este caso se presentard siempre que se pretenda resolver una gufa que
contenga ferritas en una zona de frecuencia cercana a la de resonancia. En
este apartado vamos a presentar resultados que confirman este hecho. Para

ello se ha resuelto una estructura como la de la figura 3.1.

En las figuras 3.15-3.19 se presentan las constantes de propagacion
normalizadas al nimero de onda en el vacio para los 5 primeros modos,

correspondientes a una estructura dieléctrica isdétropa en lamina pegada a la
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Figura 3.15.- Variacion de la constante de fase del modo LSE10 en
funcion del numero de modos, para las distintas formulaciones. F=3Ghz, er=15,

pr=15 .
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Figura 3.16.- Variacion de la constante de atenuacién del modo LSE20 en
funcién del nimero de modos, para las distintas formulaciones. F=3Ghz, er=15,

ur=15.
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Figura 3.17.- Variacién de la constante de atenuacién del modo LSE 30 €1
funcién del nimero de modos, para las distintas formulaciones. F=3Ghz, er=15,

u =15,
r
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Figura 3.18.~ Variacién de la constante de atenuacién del modo LSE40 en
funcién del nimero de modos, para las distintas formulaciones. F=3Ghz, cr=15,

i =15,
r
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Figura 3.19.- Variacién de la constante de atenuacién del modo LSE‘so en
funcion del numero de modos, para las distintas formulaciones. F=3Ghz, 81»:15'
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pared estrecha del contorno metalico (figura 3.1). La lamina tiene
permitividad y permeabilidad relativas igual a 15, y la frecuencia de
operacién es de 3 GHz. En todos los casos el espesor de la lamina es de 3 mm.
y el contorno metilico externo el de banda Ka (15.8x7.9mm.). En cada figura,
se representan 4 lineas correspondientes a los valores obtenidos por las
formulaciones directa, indirecta, indirecta con solucién trivial (rotulada
como indirecta-HO) y restringida; los puntos individuales correspondenn a los
valores de B/K0 o oc/I(0 obtenidos al resolver la estructura analiticamente
mediante modos LSE (y que, légicamente, no dependen del nimero de funciones
base). No se representan valores para la formulacién directa con H0 porque,
en este caso, y como se puede comprobar examinando las ecuaciones
correspondientes, la introduccién del término Ho no tiene influencia alguna
sobre los valores obtenidos para las constantes de propagacién. 'Las funciones
base escogidas corresponden a modos de tipo TEno; asi se obtienen modos de
tipo LSEno correspondientes a la estructura dieléctrica. El motivo de elegir
este tipo de modos es el de poder comparar las formulaciones generales con la

restringida, valida tnicamente para modos del tipo mencionado. Observando las
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figuras, se aprecia que la formulacién restringida lleva a una rapida
convergencia al valor exacto, como resulta légico de lo explicado en el

capitulo anterior.

Se puede observar como, en casi todos los casos, la formulacién
indirecta no da buenos resultados, obteniéndose diferencias apreciables
respecto al valor exacto que pueden llegar al 307%. Ademas, también se observa
por la tendencia de las curvas que, no por aumentar el nimero de modos parece
que se consiga una mejor aproximacién al valor exacto, contrariamente a lo
que sucede con la formulacidon directa, en la que un aumento del nimero de
funciones base da lugar a un resultado mas préximo al exacto. De todas
maneras, estd claro que con los métodos directo e indirecto tradicionales no
se consigue una buena convergencia. La razén para ello es que el conjunto de
funciones base empleado para desarrollar en serie las componentes
longitudinales del campo no es completo. Ello se demuestra si se observa la
figura 3.20a, en donde se ha representado la componente Hz, empleando 25
modos, obtenida con la formulacién indirecta, comparéndola con la obtenida
analiticamente. Se ve que la diferencia entre ambas es importante. Ademdas, no
por aumentar el nuimero de funciones base se consigue aproximar la variacién
de Hz al valor exacto. Sin embargo, si calculamos la componente Hz empleando
la formulacién indirecta incluyendo el término H0 (figura 3.20b) se observa
que con s6lo 25 funciones se consigue reproducir la variacién de Hz con
suficiente precisién. Se obtienen resultados en el mismo sentido con las

formulaciones directas.

Confirmando las discusiéon hecha en el capitulo anterior, se puede
concluir que la formulacién indirecta con el término Ho produce resultados
correctos en la determinacion tanto de las constantes de propagaciéon como de
las componentes de los campos. La formulacién directa presenta una

convergencia muy lenta en el calculo de las constantes de propagacién.
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Figura 3.20a.- Variacién de la componente Hz con la coordenada "x"
obtenida con la formulacidén indirecta, empleando 50 modos base. F=3Ghz,

£ =15, p =15.
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Figura 3.20b.- Variacion de la componente Hz con la coordenada "x'
obtenida con la formulacion indirecta con Ho’ empleando 25 modos base.

F=3Ghz, € =15, p =I5.
r r



CAPITULO 3 79

A
v

Figura 3.21.- Guia imagen apantallada. Dim (mm.), A=15.8, B=7.9.

3.4.1.2 Comparacidén con resultados en guia imagen

Para finalizar con la parte correspondiente a medios is6tropos, se han
realizado comparaciones con estructuras que contienen discontinuidades en las
dos direcciones transversales. Para ello se ha elegido una estructura en guia
imagen apantallada en banda Ka (15.8x7.9mm.), (figura 3.21) con constante
dieléctrica relativa ey permeabilidad Ky comparando los resultados para
las constantes de propagacién con los obtenidos por Strube y Arndt [12]. Para
resolver medios dieléctricos de este tipo (¢ = €€ y u = uo) las
formulaciones realizadas con desarrollo modal clasico y con el desarrollo
incluyendo la solucién trivial para "los modos TE son idénticas, porque el
término Ho es nulo. Por tanto, para estructuras del tipo de las mostradas
originalmente en [13] o posteriormente en [8-10], el nuevo desarrollo aqui
mostrado no introduce modificacién alguna, y' los resultados que mostraremos

se corresponden con el desarrollo clasico.

Los modos que soporta una estructura de este tipo son de caracter
hibrido, aunque siguiendo la notacién de [12] se pueden clasificar en modos
de tipo EH en donde las componentes E , E y H dominan, y modos HE  donde

nm y z X nm
las componentes dominantes son E , H y Hz. Recordemos una vez mas que en el
x y

método indirecto y, para esta estructura particular, se desarrclla la
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componente axial Dz en funcién de € Ez (desarrollo "correcto”), mientras que
en la formulacién directa se desarrolla Dz/er en funcién de Elz (desarrollo
"incorrecto”). No existe problema alguno con la componente axial Hz (Bz) pues
H=H Por tanto para los modos HE las dos formulaciones deben dar resultados
similares (la componente E:z no es dominante), mientras que para los modos EH,
al ser Ez una componente dominante, los resultados deben diferir (a no ser
que se consideren un gran nimero de modos); esta diferencia no significa que
el método directo proporcione resultados erréneos, en el sentido de no
converger hacia el valor correcto, sino que, a diferencia de lo asegurado en
[14], la convergencia se alcanza con un mayor numero de modos. Todo esto se
muestra en las figuras 3.22-3.25, donde se dibuja la variaciéon la constante
de propagacién para los primeros modos en una guia imagen de er=20, altura
3.2 mm. y anchura 3.45 mm., comparando los resultados con los obtenidos en
[12]. Las dos primeras figuras se han obtenido con 30 modos {seleccionados
por frecuencias de corte) y las dos siguientes con 80 modos. Se observa como
en los modos EH las diferencias entre ambas formulaciones son grandes
mientras que para los modos HE las discrepancias no son tan acusadas. Por
otro lado, al aumentar el nimero de modos a 80, las diferencias en los modos
EH se hacen menores, lo cual muestra que la convergencia es mas lenta pero no
incorrecta. Los resultados concuerdan pefectamente con los obtenidos en [12],
especialmente si se emplean 80 modos base. Hay que tener en cuenta que la
selecciéon de modos para obtener estos resultados no es muy eficiente, pero se
utiliza para obtener todos los modos, independientemente del tipo de
excitacién y asi poder comparar con los mostrados en [12]. Cuando se buscan
modos con determinadas simetrias, la convergencia es mucha mas rapida. Mas

adelante comentaremos la aparicién de modos complejos en guias isétropas.

Como conclusién podemos afirmar que, para medios isétropos y cuando
w1, las formulaciones originales de modos acoplados que utilizan los modos
de la guia vacia como funciones base proporcionan resultados erréneos, por lo
que es necesario recurrir a las formulaciones directa e indirecta con Ho. A
la luz de los resultados anteriores, la formulacién indirecta con el término
Ho presenta, en general, una mejor convergencia que la formulacién directa,
por lo que serd la utilizada para el andlisis de medios isétropos. Ademas,
cuando la estructura a estudiar se pueda caracterizar mediante la formulacién

restringida su utilizacién es lo mdas conveniente y eficiente.
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Beta/KO
451

1 — EHM [12] *--- indirecto = Directo
—— HE21 [12] ‘==~ Indirecto = Directo
2.5 1 1 1 L L —
12 13 14 15 16 17 18
F (GHz)

Figura 3.22.- Diagrama de dispersion correspondiente a la estructura de
la figura 3.21, obtenido con las formulaciones directa e indirecta. Dim. mm.,

W=3.45, H=3.2, er=20. (30 modos base)

Beta/KO

—= EH21[12] ‘==~ Indirecto - Directo

4+ —— HES31[12}] ‘==~ Indirecto @~ Directo

12 13 14 15 16 17 18
F (GHz)

Figura 3.23.- Diagrama de dispersion correspondiente a la estructura de
la figura 3.21, obtenido con las formulaciones directa e indirecta. Dim. mm.,

W=3.45, H=3.2, ¢ =20. (30 modos base)
r
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Beta/KO
4.5

— EH1[12] --=- Indirecto e Directo
— HE21[12] '=-- Indirecto @~ Directo
2.6 1 L 1 1 . .
12 13 14 15 16 17 18
F (GHz)

Figura 3.24.- Diagrama de dispersion correspondiente a la estructura de
la figura 3.21, obtenido con las formulaciones directa e indirecta. Dim. mm.,

W=3.45, H=3.2, er=20. (80 modos base)

Beta/KO

—= EH21[12] ‘==~ Indirecto e Direeto
7 | — wesinz === Indirecte Directo
0.6 : ' ' : . '
12 13 14 16 16 17 18
F (GHz)

Figura 3.25.- Diagrama de dispersion cbrrespondiente a la estructura de
la figura 3.21, obtenido con las formulaciones directa e indirecta. Dim. mm.,

W=3.45, H=3.2, er=20. (80 modos base)
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3.4.1.3 Modos comple jos

El estudio de modos complejos en guias parcialmente llenas con
dieléctricos ha constituido en los 1ltimos afios un tema de gran interés. La
mayor parte de los métodos analiticos empleados presenta grandes
dificultades cuando se pretende encontrar las soluciones correspondientes a
los modos complejos, por lo que normalmente se dedica una gran esfuerzo a
predecir qué tipo de guias pueden presentar modos complejos y, dadas las
dimensiones de una estructura, determinar a priori el margen de frecuencia en
el que se pueden encontrar. Cualquiera de las formulaciones del método de
modos acoplados es capaz de encontrar directamente resultados para modos
complejos, sin necesidad de analizar su posible existencia previa y sin

dificultad numérica afiadida.

Con objeto de mostrar la apariciébn de modos complejos en estructuras
isétropas sin pérdidas, en la figura 3.26 se representa la variacién de la
constante de propagacién normalizada al nimero de onda en el vacio k0 en
funcién de la permitividad relativa € del dieléctrico, para una guia imagen
isétropa de anchura 6.9 mm. y altura 3.2mm., en banda Ka. La frecuencia de
operacién es 14 GHz. En esta figura, se puede ver la aparicién de modos
complejos, aun siendo la estructura isétropa. La representacién en funcién de
la permitividad se puede considerar como un diagrama de dispersién (levemente
distorsionado), ya que incrementar €_ es como aumentar la frecuencia de forma
no lineal. Observando la figura 3.26, el proceso de aparicion de un modo
complejo se puede explicar como sigue: dos modos evanescentes se "juntan" en
un determinado punto de frecuencia (o permitividad), dando lugar a la
apariciéon de un modo con constantes de fase y atenuacion no nulas; el proceso
continta hasta un punto en que la constante de atenuacién se anula,
obteniéndose dos modos en propagacién; uno de ellos tiene un comportamiento
electromagnético "usual" y el otro no, ya que su constante de fase disminuye
con la permitividad (o la frecuencia). Es lo que se llama onda "backward".
Como se puede observar en la figura 3.26, el método utilizado por Arndt [12]
¥y el de modos acoplados da resultados andlogos para los modos complejos,
excepto para la onda "backward" donde hay una leve discrepancia. Para los

demas modos la concordancia es excelente.
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MODOS RACoOP, ARNDT

Figura 3.26.- Variacidon de las constantes de propagacidén de los primeros
modos, en funcion de € , correspondiente a la estructura de la figura 3.21.
r

Formulacion indirecta. Dim. mm., W=6.9, H=3.2, er=20.F=14Ghz, (30 modos base)

MODOS RCOP. _ﬂ?!‘ilﬂ__
_ 4T
2 =
%)
w2 f
a
+4 +
+6 1 | —J
3 4 S 6 /

F(GH=z )

Figura 3.27.- Diagrama de dispersién correspondiente a la estructura de
la figura 3.21. Formulacién indirecta. Dim. mm., W=6.9, H=3.2, € =37. (30
r

modos base)
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La zona de aparicién de modos complejos en estructuras isétropas no esta
limitada a aquella parte del diagrama de dispersién en que existan modos en
propagacién, sino que pueden existir en zonas de frecuencia inferiores a la
de corte, dependiendo, sobre todo, de la permitividad del medio. En la figura
3.27 se puede ver un caso de este tipo, para una guia imagen, de las mismas
dimensiones a la de la figura 3.26 y de permitividad relativa alta (er=37).
La frecuencia de corte para esta estructura es de alrededor de 5 GHz, pero en
zonas de frecuencia mas bajas la guia puede soportar un modo complejo, que es
precisamente el que da lugar al modo fundamental. De nuevo la concordancia

entre el método de modos acoplados y el presentado en [12] es bastante buena.

3.5 MEDIOS ANISOTROPOS

3.5.1 Comparacion con soluciones analiticas exactas

El siguiente paso es comprobar si lo afirmado para el caso isétropo
puede mantenerse para estructuras anisétropas. Para poder comparar con
resultados exactos, se ha realizado un programa que resuelve una guia como la
mostrada en la figura 3.28 por un método analitico sencillo [15], y que se
basa en suponer que los campos no varfan con la coordenada "y", y que sélo
hay componentes Ey, Hx y Hz. En la tabla 3.1 se resumen las caracteristicas

de las estructuras anisétropas empleadas en las figuras de este apartado.

En la figuras 3.29a, 3.29b se muestra la convergencia de la constante de
fase del modo que viaja segun "z" positivo (B+) y del que viaja segin "z"
negativo (8 ) en funcién del nimero de modos base empleados (TEnO), para una
estructura como la de la figura 3.28; la caja externa corresponde a la banda
X (22.86x10.16mm). En cada figura se muestran 5 lineas correspondientes a las
S formulaciones y los tridngulos que corresponden a la solucién analitica
exacta. Se observa que, como era de esperar, la formulacién restringida
proporciona una convergencia excelente en la constante de fase, con un error
menor del 0.17 empleando 30 modos. Las formulaciones con H0 convergen mas
rapidamente que las formulaciones con desarrollo modal clasico, aunque éstas
ultimas no presentan un excesivamente mal comportamiento, especialmente en lo
que se refiere al modo segin "z" negativo; esto es logico pues los valores de
K ¥y ¢ no son muy altos, es decir, nos encontramos fuera de la resonancia. La

formulacién directa con el término H0 presenta una convergencia ligeramante
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superior a la de la formulacién indirecta, pero para un nimero de modos

superior a S50 la diferencia es minima.

Ferrita

A
\4

Figura 3.28.- Lamina de ferrita vertical magnetizada en la direccion

"y". Dim. mm., A=22.86, B=10.16.

€ W(mm)| S(mm)|4TM (Gauss) Ho(Oers) F(GHz) M K
r s

Filgs. 3.29 10 1 3 3000 1000 9 1.033 .68
Figs. 3.30 15 3 (o] 4 15 10
Figs. 3.31 156 1 3 5000 4000

12 .56- .5- 1+
Figs. 3.32 1.5 2.5 9.3

-} .006 -Jj.03 +}j.03

Tabla 3.1. Caracteristicas de las figuras del apartado 3.5.
B es la componente del tensor [pu] en la diagonal principal

K es la componente del tensor [p] fuera de la diagonal principal

Para observar que sucederfa cerca de la resonancia de la ferrita
(valores de k y p altos), se ha realizado una prueba sobre una estructura en

ldmina igual a la empleada para el estudio de convergencia en laminas
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isétropas. Para ello empleamos wuna lamina dieléctrica (ferrita) con
permitividad relativa 15 y la sometemos a un campo magnético estatico externo
en la direccién "y" en sentido positivo, de tal manera que las componentes
del tensor permeabilidad sean k=10 y u=15. El contorno metdlico es el de
banda Ka (15.8x7.9mm.). Los resultados obtenidos se pueden ver en las figuras
3.30a, 3.30b. Se observa que las formulaciones directa e indirecta con
desarrollo en modos de la guia vacia proporcionan resultados bastante
alejados del exacto, produciéndose una situacién del todo similar a la que
tenfa lugar en las gufas isétropas. En la tabla 3.2 se muestran los errores
{con 100 modos) en tanto por ciento respecto al valor exacto, para los casos

de las figuras 3.29 y 3.30, correspondientes a los 5 métodos.

Graficas 3.29 Graficas 3.30
Errores 7% :
B, B_ B, B_
Directo 2.63 0.41 12.1 28
Indirecto 3.09 0.44 21.8 16.2
Directo-HO .66 0.37 0.9 0.5
Indirecto-HO 0.91 0.41 3.2 5.4
Restringido 2.5E-3 2.2E-3 7TE-3 3E-3

Tabla 3.2.- Diferencia porcentual para laminas de ferrita verticales

En las figuras 3.3la y 3.31b se muestra el diagrama de dispersién (para
los modos progresivos y regresivos) para la estructura indicada en la tabla
3.1, en el interior de una gufa de banda X. So6lo se han empleado las
formulaciones restringida y directa e indirecta, ambas con el término Ho’ con
50 funciones base (tipo TEno)' Se observa el excelente resultado de la
formulacién restringida. Las otras dos formulaciones dan resultados bastante
aproximados y se aleja ligeramente en aquellos puntos de frecuencia donde las
componentes del tensor (Mu y Ka, en las figuras) adquieren valores

excesivamente altos. Esta zona corresponde a la de resonancia de la lamina de

ferrita.
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Beta+/KO
0.825 M
F « 9 GHz
Fa¥
0.805 - VALOR EXACTO
== tndirecto
+ -+~ Directo
0.785[ -%- Restringida
) X —&- Indirecto - HO
%, - Directo - HO
0766  \%.
................. +._.+
o746 7
A P S et R e . Tl SELEEE RT3
0.725 ¥ - 1 1 1 1 1 1 ' 1 ]
(o] 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

N. Modos

"

Figura 3.29a.- Constante de fase para el modo segun "z" positivo en

funcion del numero de modos, correspondiente a la estructura de la figura

3.28, para las distintas formulaciones. Dimensiones: ver tabla 3.1.

Beta-/KO
o
F =9 GHz
A VALOR EXACTO
0.970 ~— Indirecto
-+~ Directo
-¥- Restringida
0.960 [ —&- Indirecto - HO
*—"'—*\ Directo - HO
0.950 ¥
4 a B it SSEERE S
0.940 . 1 L 1 1 L 1 1 L 1
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

N. Modos

"

Figura 3.29b.- Constante de fase para el modo segin "z" negativo en

funcién del niumero de modos, correspondiente a la estructura de la figura

3.28, para las distintas formulaciones. Dimensiones: ver tabla 3.1.
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Beta+/KO
6 -

55 F = 4 GHz
A Exacto -~ Directo —t+ Indirecto
s ~B- Directo - HO —>~ Indirecto - HO  -O- Restringida

45

4.—

0 10 20 30 40 60 60 70 80 90 100
No. de Modos

Figura 3.30a.- Constante de fase para el modo segun "Z" positivo en
funcién del nimero de modos, correspondiente a la estructura de la figura

3.28, para las distintas formulaciones. Dimensiones: ver tabla 3.1

Beta-/KO
6 —
55 F = 4 GHz
A Exacto -~ Directo —Z— Indirecto
5 }— -¥- Directo - HO —*— Indirecto - HO  -O- Restringida

4.5

4+

N K:.:.:,__“.____#,-,,_,*-. ........ .‘-_,,w.,&_v-_.ww.*w.‘.u.,.-.*m.w.w.,.,*,.w.,.,‘_._*,.,._ww*

2 H 1 1 1 1 l- 1 S, 1 1

0 10 20 30 40 60 60 70 80 90 100
No. de Modos

Figura 3.30b.- Constante de fase para el modo segiun "“z" negativo en
funcion del numero de modos, correspondiente a la estructura de la figura

3.28, para las distintas formulaciones. Dimensiones: ver tabla 3.1
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Beta+/KO Mu , Ka
3 40

50 modos base

O Exacto

25| — Directo - HO
— Indirecto - HO
-== Restringida

............... -10
-20
1 1 1 ' , | l l .
8 8.5 9 9.5 10 10.5 1n 1.6 12
F (GHz)

Figura 3.31a.- Digrama de dispersién (modo segin "z" positivo) para la
estructura de la figura 3.28, utilizando las formulaciones directa e

indirecta con Ho y restringida. Dimensiones: ver tabla 3.1

Beta-/K0 Mu, Ka
3 40

&0 modos base

0O  Exacto
2.5 | — Directo - HO
- Indirecto - HO

-=-- Restringida

8 86 9 95 10 105 1 15 12
F (GHz)

"_n

Figura 3.31b- Digrama de dispersion (modo segun "z" negativo) para la
estructura de la figura 3.28, utilizando las formulaciones directa e

indirecta con Ho y restringida. Dimensiones: ver tabla 3.1
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Por ultimo, vamos a ver la precisiéon obtenida en la caracterizacién de
estructuras con pérdidas Asi, en las figuras 3.32a-3.32d se muestran
resultados para la constante de fase B y la de atenuacién «, en los dos
sentidos de propagacién, para una lamina de ferrita vertical con pérdidas, en
el interior de una guia de 22.86x10.16 mm., en funcién del nimero de
funciones base empleadas (tipo TEno)‘ También en este caso sb6lo se han
utilizado las formulaciones restringida y las dos con el término Ho' Se
observa la buena concordancia que se obtiene con la formulacién restringida

con sb6lo 30 modos.

De todo lo hasta aqui expuesto, parece claro que los métodos directo e
indirecto originales, no son adecuados para estudiar guias de onda que
contengan en su interior ferritas o dieléctricos isbtropos con valores de
permeabilidad altos. Ademds, en las estructuras en que se puede aplicar, es
conveniente utilizar la formulacién réstringida, pues proporciona una
convergencia excelente. En aquellas guias en que su aplicacién no sea viable,
las formulaciones directa e indirecta con la inclusiéon del término Ho
proporcionan resultados muy similares; la formulacién indirecta produce una
mayor precisién que la directa para ferritas con baja anisotropia en la zona
de resonancia, mientras que la formulacién directa proporciona mejores
resultados cuando se estudian ferritas con alta anisotropia en la zona de
resonancia. Teniendo en cuenta que las aplicaciones que se estudian en este
trabajo utilizan ferritas fuera de la resonancia, utilizaremos principalmente

la formulacién indirecta con Ho'
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Beta¢ (1/cm)
0 -~

é F » 9.3 GHz
2.700 |- N A VALOR EXACTO
[N — Restringida
: -¥- Indirecta - HO
2.600 - -E- Directa - HO
2600
A
24001
2.300 1 1 1 1 1 P 1 1 1
0 10 30 40 50 60 70 80 90 100

N. Modos

"1

Figura 3.32a.- Constante de fase para el modo segin "z" postivo en
funcion del numero de modos, correspondiente a la estructura de la figura

3.28, para las distintas formulaciones. Dimensiones: ver tabla 3.1.

Alfa+ (1/cm)
5 -

0.0404%
0.035
0.030
00251 F - 9.3 GHz
A VALOR EXACTO

0.020

—— Restringida
0.0156 £ -¥- Indirecto - HO

-43- Directo - HO
0.010 1 1 L L 1 1 1 | 1 N

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
N. Modos

Figura 3.32b.- Constante de atenuacién para el modo segin "z" postivo en
funcion del nimero de modos, correspondiente a la estructura de la figura

3.28, para las distintas formulaciones. Dimensiones: ver tabla 3.1.
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Beta- (1/cm)
90

*‘.“ F « 9.3 GHz
1.80r _ & VALOR EXACTO
70k g ~—— Restringida
: ~¥- tndirecto - HO

1.60 1} -B- Directo - HO
1.50
140

A A " - A >y
130
1.20 1 1 1 1 1 1 A — 1 'l |

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

N. Modos

Figura 3.32c.- Constante de fase para el modo segin "z"

negativo en

funcion del nimero de modos, correspondiente a la estructura de la figura

3.28, para las distintas formulaciones. Dimensiones: ver tabla 3.1.

Alfa- (1/cm)
0 —

0.140
0.130
0.120‘&
0.110}
0.100
0.090 F - 9.3 GHz
0.080 | A VALOR EXACTO
—— Restringida
0.070 ; ~%- Indirecto - HO
0.060 * -3- Dpirecto - HO
0 oso 1 1 —1 1 1 f | L 1 J
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
N. Modos

Figura 3.32d.- Constante de atenuacién para el modo segin "z"

negativo

en funcién del numero de modos, correspondiente a la estructura de la figura

3.28, para las distintas formulaciones. Dimensiones: ver tabla 3.1
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3.6 APLICACION A DEFASADORES TOROIDALES DE FERRITA

Una de las aplicaciones del método aqui desarrollado, es la de disefiar y
analizar elementos no reciprocos en guia de onda. Entre ellas, posiblemente
las de aplicacién mas inmediata son los divisores de potencia variables y los
cambiadores de fase. Estos son elementos criticos para la red de alimentacién
de los sistemas de antenas en satélites reconfigurables. Normalmente, estos
elementos se construyen con materiales ferriticos en forma de toroide con

objeto de disminuir la reluctancia.

El primer disefio de defasador empleando formas toroidales consiste en un
toroide simple, con la posibilidad de incluir o no en la parte central un
dieléctrico isbétropo [2]. La estructura que parece ser Optima en cuanto al
funcionamiento del defasador es la mostrada en la figura 3.33a, que consiste
en dos toroides unidos por una ladmina dieléctrica is6tropa. El material de
ferrita se encuentra magnetizado a la remanencia como se muestra en la figura
3.33b [7]. La prediccién teérica de este dispositivo no se puede obtener
exactamente mediante  métodos analiticos, debido a que presenta
discontinuidades en las dos direcciones transversales. Por ello se han
estudiado modelos alternativos mas simples, basicamente consistentes en
modelar el doble toroide por laminas de ferrita magnetizadas vertical y
alternativamente en sentido "y" positivo y negativo, de manera que cada
seccién de ferrita del toroide magnetizada verticalmente se sustituye por una
ldmina vertical de altura completa [2]. Las =zonas con laminas magnetizadas
horizontalmente, se sustituyen por aire o dieléctricos. Para la estructura
resultante, que se muestra en la figura 3.33c se dispone de solucién
analitica, que corresponde a la explicada en los apartados anteriores y
utilizada en esta memoria para realizar las comparaciones necesarias y ver la
exactitud del método de modos acoplados. Obviamente, este modelo podria ser
estudiado con gran exactitud mediante la formulacién restringida, pues ya
hemos visto la gran exactitud que proporciona para ldminas de ferrita
magnetizadas verticalmente. Como veremos posteriormente, al hacerlo se

obtienen discrepancias con las medidas que oscilan en torno al 25%.

La razén para estas discrepancias es que en el modelo de laminas, la

parte del toroide magnetizada horizontalmente no se tiene en cuenta. Pero la
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A
L

Figura 3.33a.~ Defasador en forma de doble toroide de ferrita con

separacion dieléctrica.

............................ (b)

AN F
o Y

N

A

Figuras 3.33b,c.- Direccién de magnetizacién y estructura en multiples

laminas equivalentes, respectivamente.
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influencia decisiva es la eliminacién del efecto que producen las esquinas de
los toroides. En [2] se puede ver un modelo empirico para tener en cuenta la
influencia de las esquinas empleando un principio variacional. El
procedimiento consiste en suponer que en las zonas superior e inferior del
toroide los campos son aproximadamente los mismos que en el modelo de laminas
multiples. Sustituyendo estos campos en una férmula empirica con caracter
variacional se obtiene una aproximacién valida para la constante de
propagacién ya que, debido al caracter variacional de la expresién, el
resultado es relativamente insensible a pequefios errores en las amplitudes de
los campos. Los resultados que se obtienen asi, para un toroide simple con
dieléctrico interior de alta permitividad muestran un error del 23%. El mismo

caso, pero con el interior aire, produce un error del 107.

Una mejora al modelo anterior que proporciona mayor exactitud incluso
para dieléctricos con alta permitividad, se debe a Hauth [4]. El proceso
seguido es el de la técnica de adaptacién modal, con la perturbacién
introducida en [2]. La dificultad de ambos métodos estriba en que es
necesario realizar complicadas integraciones numéricas de componentes de

campo sobre la superficie ocupada por las esquinas.

Otro tipo de método utilizado para resolver defasadores toroidales [3]
se basa en estudiar un toroide simple mediante la aproximacién de miltiples
ldaminas y el uso del método de la resonancia transversal generalizada con
matrices de transferencia. Sin embargo los resultados obtenidos no se
comparan con los obtenidos con otros autores ni con medidas, por lo que es

complicado conocer su grado de aproximacién con la realidad.

Mas recientemente han aparecido dos trabajos [5,6] donde sedestudia el
doble toroide de la figura 3.33a mediante el método de modos acoplados. La

novedad introducida es considerar que el tensor de Polder es de la forma

[ 0 A
Wl=1] O B Ky

jK jK

JKy IRy M

x

donde LA 7y son las proyecciones del vector unitario a lo largo de la
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direccién de magnetizacién, sobre el eje "x" e "y", respectivamente; asi, los
factores vy 7y dependen de las coordenadas transversales de manera que
72 + 72 =1
x y

Sin embargo, como valor de p se toma la unidad, lo cual no siempre es
correcto. Por otro lado, el método utilizado se corresponde con la que
en esta memoria nosotros hemos denominado formulacién directa. De los
andlisis presentados, hemos visto que los resultados que esta
formulacién
proporciona pueden diferir bastante de los correctos para determinados
valores de las componentes del tensor. Nuestro propésito inicial fue comparar
los resultados presentados en [6] con los obtenidos por nuestras distintas
formulaciones. Sin embargo esto no fue posible, por carecer el articulo de
los valores necesarios (Magnetizacién de saturacién y remanencia) para poder
reproducirlos. En [6] también se comparan los resultados del doble toroide
con los del modelo en miltiples laminas. Sorprendentemente, los resultados
(0B = [3‘+ - B‘_) entre ambos sélo muestran una discrepancia de alrededor de 10
grados, para todos los casos mostrados. Esto no concuerda con las
predicciones hechas por otros autores, ni con las obtenidas en este trabajo
estudiando el modelo de multiples laminas, mediante la formulacién

restringida, para otras caracteristicas del doble toroide.

Por ultimo, en (7] se presenta un estudio teérico y experimental de la
estructura mostrada en la figura 3.33a. El método tedérico de anilisis
empleado es el método de diferencias finitas (MDF). Teéricamente, cuando el
refinamiento del mallado se hace tender hacia infinito, las soluciones
proporcionadas por MDF tenderan a las exactas, siempre que el material del
cambiador de fase esté correctamente modelado. Para la estructura bajo
andlisis, el modelado del toroide de ferrita constituye el mayor problema.,
especialmente, como ya ha quedado apuntado, en lo que concierne a las

esquinas que estan parcialmente saturadas.

Para un material de ferrita parcialmente saturado las componentes del
tensor [u] resultan muy dificiles de calcular. Se puede hacer por un método

riguroso cuya descripcién se puede ver en [7]. Sin embargo, ésto requeriria
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una gran cantidad de tiempo de calculo, por lo que se prefiere emplear un

modelo empirico [16] (apéndice C) que en primera aproximacién es suficiente.

El modelo de 7 laminas (figura 3.33b) se puede resolver con gran
precisién -empleando la formulacién restringida. En la figura 3.34 se muestra
el cambio de fase diferencial, obtenido con dicha formulacién, y se compara
con los resultados del mismo modelo, resuelto mediante el método analftico de
Lax, as{ como con las medidas [7). Las caracteristicas de la estructura se
muestran en la tabla 3.3. Se observa el absoluto acuerdo entre los resultados
teéricos, asf como la gran diferencia que existe con los resultados
experimentales, que en algunos casos llega hasta 25 grados. También se
presenta la diferencia de fase AB para un modelo de 7 laminas, pero con las
zonas en las que normalmente estd el vacio rellena con un dieléctrico
isétropo de permitividad relativa 8. Se observa como los resultados se
acercan a los experimentales, e incluso, mediante una optimizacién de la

permitividad simplemente empirica se prodrian aproximar adn mas.

Sin embargo, con el método de modos acoplados presentado se puede
estudiar la estructura sin emplear modelos aproximados. La unica dificultad
es como colocar el tensor permeabilidad en las mencionadas esquinas. En la
figura 3.35 se muestran los resultados obtenidos para tres angulos distintos
de la magnetizacibn en las ocho esquinas del doble toroide, con las

caracteristicas indicadas en la tabla 3.3.

Figura MS(KA/m) M (KA/m) Sf Sd Ferrita - Temp.

r
3.34 145 103 14 .74 24.96 YIG G-113 T=25C
3.36%6 145 103 14 .74 24.96 YIG G-113 T=25C
3.36 145 114 14 .74 24.96 YIG G-113 T=-50C
3.37 142 113 12.10 25.64 MgMnTT1-105 T=25C

Tabla 3.3. - Caracteristicas del doble toroide:

A=13.4 mm., B= 4 mm., T=4 mm., H =2 mmn.
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Se observa la gran concordancia que existe, para un &ngulo de 30 grados
con el eje "x", tanto con los resultados proporcionados por M.D.F. como con
las medidas. Otros resultados obtenidos para diversas caracteristicas de
ferritas y dieléctricos se muestran en las figuras 3.36 y 3.37, (ver tabla
3.3), comparéindolos con los obtenidos por Svedin [7] mediante M.D.F. y los
experimentales. Se puede ver el gran acuerdo que se consigue entre ambos
métodos tedricos. En los casos, en que se disminuye o eleva la temperatura
(la figura 3.36 corresponde a una temperatura de -50 grados), se producen
desviaciones debido a que la magetizaciébn remanente no se corresponde con la
suministrada por el fabricante [7]. La formulacién empleada en este caso ha
sido la indirecta con Ho’ con 30 modos seleccionados por frecuencias de corte
del tipo TEnm y TMnm con n impar y m par. El tipo de seleccién se hace debido
a la simetria de la estructura. Si se emplean mas modos (hasta un total de
60) la diferencia con los resultados correspondientes a 30 modos, en todos
los casos, no alcanza 1 grado. También se ha empleado la formulacién directa
con Ho y no se encontré diferencia apreciable con la indirecta con Ho' Notar
que para este caso general en que el medio en el interior de la guia tiene
discontinuidades en ambas direcciones transversales, el método restringido no
es aplicable. S{ lo es para la estructura de miuiltiples laminas que modeliza
el doble toroide.
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Figura 3.34.- Diferencia de fase para la estructura en 7 laminas.

Dimensiones: ver tabla 3.3.
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35
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F igura' 3.35.- Diferencia de fase para la estructura original (figura

3.33a), para distintos dngulos de magnetizacién. Dimensiones: ver tabla 3.3.
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Figura 3.36.- Diferencia de fase para la estructura original (figura

3.33a). Dimensiones: ver tabla 3.3.
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Figura 3.37.- Diferencia de fase para la estructura original (figura

3.33a). Dimensiones: ver tabla 3.3.
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3.7 DISPOSITIVOS NO RECIPROCOS EN GUIAS ABIERTAS

3.7.1 Introduccién

El método de modos acoplados es directamente aplicable a estructuras
cerradas. Sin embargo, también es posible aplicarlo a dispositivos
construidos en guifas dieléctricas abiertas. En [8] se obtienen las constantes
de propagacién de los modos E* y EY mediante el método de modos acoplados
para la gufa dieléctrica isGtropa en banda invertida; el método también se ha
aplicado al disefio de acopladores direccionales reciprocos construidos en
gufa imagen y guia w [10]. En esta seccién vamos a ver que el método de modos
acoplados se puede aplicar al andlisis de estructuras no reciprocas en guias

abiertas.

Con gufas abiertas es posible disefiar practicamente todos los tipos de
elementos pasivos reciprocos y no reciprocos. Entre estos iltimos se pueden
sefialar los aisladores, defasadores controlados magnéticamente, circuladores
y acopladores no reciprocos. El dispositivo basico a disefiar es el acoplador
no reciproco, pues debidamente dimensionado puede utilizarse para obtener
aisladores y circuladores. La mayor desventaja que presentan los dispositivos
en guia abierta es que se producen pérdidas por radiacién, debidas

principalmente a las discontinuidades y las curvas en las guias.

Existen diversos trabajos que estudian el efecto de la no reciprocidad
en guias dieléctricas con ferritas magnetizadas transversalmente en su
aplicacién al andlisis y disefio de aisladores. Asi en [17] se aplica el
fenémeno de desplazamiento de campo no reciproco para realizar un dispositivo
con ferrita en guia imagen. También se ha estudiado el mismo fenémeno sobre

guias fin-line [18].

A frecuencias milimétricas es preciso usar ferritas con alta
magnetizacién de saturacién pues las propiedades no reciprocas de estos
dispositivos, que dependen de la razén entre los elementos de la diagonal (u)
y de fuera de la diagonal (k) del tensor permeabilidad, disminuyen con la
frecuencia, lo cual sb6lo se puede paliar disponiendo de ferritas con alta

magnetizacion de saturacién; esto influye negativamente en cuanto a la
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magnitud del campo externo necesario para alcanzar la saturacién que resuita

ser excesivamente alto y por tanto dificil de conseguir.

Otra dificultad son las altas pérdidas dieléctricas y magnéticas de las
ferritas a frecuencias milimétricas. A frecuencias por encima de 100GHz, en
[19] se propone una estructura con ferrita y dieléctrico de bajas pérdidas.
El sistema se disefia para que la constante de propagacién en la gufa con
dieléctrico coincida con la del modo segin z>0 en la gufa con ferrita y sea
bastante diferente de la del modo segin z<0; asi, se consigue un fuerte

acoplo en un sentido y débil en el contrario.

A frecuencias mas bajas [11], se propuso una estructura en guia w con la
lamina superior compuesta de material de ferrita (figura 3.38) y magnetizada
segin la direccién "x". La ventaja de esta estructura respecto a las demias es

que tiene mas grados de libertad en el disefio, debido a la propia estructura

geométrica de la guia m.

Todas las estructuras mencionadas tienen la caracteristica comin de
estar magnetizadas por un campo externo perpendicular a la direccién de
propagacién. Por las dimensiones usadas para las ferritas (mucho mas largas
en la direccién de propagacién que en las direcciones trasnversales), el
factor de desmagnetizacién en la direccién axial es practicamente nulo. Asi
un campo externo relativamente pequefio seria suficiente para saturar la
ferrita. Con esta idea se han realizado circuladores de 4 puertas y
aisladores en tecnologia fin-line [20]. En guia dieléctrica, y siguiendo
este camino, se ha propuesto un aislador que consiste en dos guias imdgenes
acopladas mediante otra guia imagen de ferrita [21]. Sin embargo, tal y como
se ve en una seccién posterior de este trabajo sobre ortogonalidades en guias
con elementos no reciprocos, la explicacién teérica y el método numérico de
solucién empleado en {21], resulta erréneo en su totalidad [22,23], pues no
es posible obtener no reciprocidad en guias con magnetizacién axial. Sin
embargo, se ha observado experimentalmente comportamiento no reciproco en
guias acopladas usando magnetizacién longitudinal [24], por lo que se ha
propuesto en [23] que este comportamiento anisétropo no se debe a los

distintos valores de las constantes de propagaciéon segun la direccién de
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He
ferrita

\————— dieléctrico
/. s K

aire

Figura 3.38.— Acoplador no reciproco en guia abierta.

propagacion, sino al acoplamiento entre modos pares e impares

seglin "z" positivo y "z" negativo .

3.7.2 Estructura con magnetizaciéon transversal

Supongamos una estructura como la de la figura 3.38. Esta estructura fue
analizada en [11] mediante el método de la constante dieléctrica efectiva
(M.C.D.E.), modificado para poder introducir las caracteristicas no
reciprocas de la ferrita. El acoplo entre las dos guias imagenes tiene lugar
a través de la lamina superior de ferrita. En este caso sélo son de interés
los modos E:q pues los modos Eﬁq no presentan no reciprocidad. Cuando se
aplica un campo externo He segin el eje "x" el grado de acoplo del modo E’;l
que incide por uno de los brazos, acoplo que depende del sentido de
propagacién, se puede controlar mediante la variacién de He. Por tanto, este

acoplo no reciproco se puede utilizar para realizar un aislador.

El proceso de andlisis se basa en calcular las constantes de propagacioén

de los modos pares e impares en las dos direcciones de propagacién. Si se



CAPITULO 3 105

desprecian los acoplos entre las guias de conexiéon a la zona de acoplo, los

coeficientes de dispersién se pueden poner como

Is

21| |r:os()3e - BO)L/2| (3.1)

Isaxl | sen(Be - BO)L/2| (3.2)

donde "L" es la longitud de acoplo (los subindices "e" y "o" se refieren a los

modos pares e impares, respectivamente).

Para que el dispositivo presente caracteristicas de aislador se necesita

que

Is = 0 en la direccién "z" positiva

al =1 Y 15,

S 0O y |S = 1 en la direccién "z" negativa.
12 42

La onda en la direccién "z" negativa se considera incidente por la
puerta 2. Si nombramos con subindice "f" a los modos progresivos y con

subindice "b" a los regresivos, e imponemos las condiciones anteriores se

llega a
ABf Lf = 2nt , n=L2, ... (3.3)
ABb Lb = (2m-1)n , m=1,2,3, ... (3.4)

donde

- B (3.5)

eb ob

Lf y Lb representan las longitudes requeridas en la regiéon de acoplo (la
de la guia n) para conseguir el efecto de aislamiento. Obviamente la
posibilidad de que ABf y ABb sean distintas es la causa para que (3.4) y

(3.5) se puedan verificar. Normalmente (3.4) y (3.5) no se podridn cumplir
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. exactamente, por lo que hay que elegir "n" y "m" de manera que las longitudes
Lf y Lb resulten lo mas parecidas posibles. Una vez obtenidas ambas
longitudes, se elegird aquella que haga que, a la frecuencia central de
funcionamiento del aislador, |Slzl sea lo mas préximo posible a cero. Con

esto se prima aumentar el aislamiento debido sélo a la sefial reflejada.

Con el propésito de verificar la posibilidad de usar el método de modos
acoplados para el andlisis de estos dispositivos, analizaremos a continuacién

el aislador propuesto en [1l1] cuyas caracteristicas son

Dieléctrico: €= 9.6, d = 1.55Smm., w = 2.2mm.
Ferrita: sf= 12.0, t = 0.35mm., 4nMs=1750 Gauss, He=6000 Oer.

Separacién entre las guias imagenes S =0 .2 mm.

Las dimensiones se eligen para que sélo el modo fundamental E’:l se pueda

propagar.

El primer paso consiste en calcular las constantes de propagacién para
los modos pares e impares en las dos direcciones de propagacién. Para ello, y
ya que la estructura es abierta y el método de modos acoplados desarrollado
es valido para estructuras cerradas, serda necesario encerrar el dispositivo
entre paredes perfectamente conductoras, colocindolo simétricamente, y
calcular sus dimensiones para que su presencia no influya sobre las ondas
superficiales. Para ello serd necesario separar suficientemente las paredes
conductoras externas. De estudios anadlogos para guias isétropas [8] se sabe
que a medida que las dimensiones de la caja externa se hacen mas grandes, es
necesario utilizar un mayor nimero de modos para alcanzar la precisién
deseada. En todo el desarrollo se han empleado 100 funciones base. Por otro
lado, los valores obtenidos para las constantes de propagacién de los modos
E:q siempre estdn por debajo de los proporcionados por el método de la
constante dieléctrica efectiva [8]. Los resultados de este proceso se
muestran en la figura 3.39, para uno de los cuatro modos buscados, tomando
como parametro la separacién lateral de la estructura. Se observa que a
partir de una altura de blindaje de 3.5 mm. y de una separacién de 1.2 mm. el
efecto de apantallamiento no influye sobre las constantes de propagacion de

los modos.
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Figura 3.39.- Convergencia del modo impar segin z<0 en funcidén de la
altura del blindaje externo, utilizando como pardmetro la separacién a las

paredes laterales.

En las figuras 3.40 y 3.41 se presentan los resultados para las
constantes de propagacién, en funcion de la frecuencia, en los dos sentidos
de propagacién para los modos pares e impares, comparandolos con los
obtenidos en [11]. En la figura 3.42 también se comparan los resultados para
las diferencias de fase entre los modos pares que se propagan segin "z"
positivo y los que lo hacen segin "z" negativo. Hay que notar que el M.C.D.E.
no es muy preciso cuando se emplean dieléctricos con altas permitividades
(caso de las ferritas). En esos casos es mdas eficiente el uso del M.C.D.E.
generalizado. Sin embargo el acuerdo con el método mdas potente de modos

acoplados es aceptable.
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Figura 3.40.- Diagrama de dispersién para los modos par e impar que se

propagan segin z>0, comparando con el obtenido en [11].
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Figura 3.41.- Diagrama de dispersién para los modos par e impar que se

propagan segin z<0, comparando con el obtenido en [11].
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Figura 3.42.- Diferencia de fase de los modos pares e impares, en

funcién de la frecuencia, comparada con la obtenida en [11].
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Figura 3.43.- Aislamiento del acoplador de la figura 3.38. Comparacidn

con los resultados tedricos y experimentales de [11].
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Siguiendo el método de disefio de [11], se eligen los valores de n=2 y

m=3. Asi se obtienen los valore de Lf y Lb siguientes (F=35.7 GHz)

De [11]: L,- = 4.16 mm. , Lb = 4.85 mm.

Mediante modos acoplados: L,- = 4.13 mm. , Lb = 4.625 mm.

Segin el disefio propuesto en [11] la longitud elegida es 4.6 mm.,

como un valor medio entre Lf y Lb.

El pardmetro medido en [11] es el aislamiento (pérdidas de insercién en
"z" negativo menos pérdidas de insercién en "z" positivo). El calculo teédrico
de lsml y |512| se hace a.partir de (3.1). Los resultados se muestran en la

figura 3.43.

Los resultados obtenidos mediante el método de modos acoplados, que se
presentan en la figura 3.43 muestran una gran discrepancia con los resultados
tedéricos de aislamiento obtenidos en {11] y mucha mayor con los
experimentales. La razén para la primera discrepancia es la gran sensibilidad
que muestra el aislamiento a pequefias variaciones en las diferencias de fase.
En cuanto a las discrepancias con las medidas, existen varias razones,

algunas de la cuales de enumeran en [11], y que exponemos a continuacién.

En primer lugar no se han tenido en cuenta pérdidas magnéticas ni
eléctricas. En el caso de [11] ello se debe a que no es posible considerarlas
en su teoria. En el método de modos acoplados si se podria hacer, pero no ha
sido posible por no conocer qué tipo de ferrita se utiliza, con lo cual no

podiamos conocer su tangente de pérdidas ni su ancho de linea.

En segundo lugar, la influencia de las discontinuidades y codos al
principio de la zona de acoplo tiene una influencia decisiva sobre el
funcionamiento del dispositivo. L.a zona de acoplo teérica considerada es la
correspondiente a la guia m; sin embargo, la zona de acoplo real es la

tedrica mas el acoplo en los codos.

Otra razén se debe a las pérdidas por radiaciéon que se producen en los
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codos, lo cual hace que las condiciones teéricas de andlisis no sean las
presentadas por el dispositivo experimental. Esta misma situacién se da en
acopladores en gufas is6tropas [10] donde es necesario eliminar estos acoplos
indeseados mediante la introducién de algin tipo de blindaje lateral. También
en [10] se producian en los codos pérdidas por radiacién, que en ningin caso

se han tenido en cuenta tedéricamente.

Tal y como se muestra en [10], en este tipo de gufas resulta
imprescindible el conocimiento de los factores anteriormente mencionados para
caracterizar un dispositivo de forma segura. De cualquier forma, resulta
interesante sefialar que el método de modos acoplados predice las diferencias
de fase entre los modos progresivo y regresivo con gran seguridad, pudiendo,
si asi se desea, incluir las pérdidas dieléctricas y magnéticas. Creemos que
mediante una caracterizacién experimental mas completa de las pérdidas de
insercién, radiacién en los codos y acoplos en las zonas curvas se podria
explicar la discrepancia con los resultados experimentales. Por otra parte se
ha observado que pequefias variaciones de la diferencia de fase o lo que es lo
mismo, pequefias variaciones de la longitud de acoplo, producen fuertes
variaciones del aislamiento, lo que implica que el actual disefio del
dispositivo es excesivamente sensible a pequefios errores es sus
dimensiones. Seria interesante realizar alguna modificacion de la seccién

recta de la guia que la haga mas insensible a errores de fabricacién.



CAPITULO 3

112

3.8 REFERENCIAS

(11

2}

(3]

(4]

[5]

(6]

(71

(8]

(9]

[10]

[11]

(12]

(13]

[14]

(15]

Wilkinson, J.H.: “The Algebraic Eingenvalue Problem”, Oxford. Clarendon
Press. 1965.

Gardiol, F.E.: “Computer analysis of latching phase shifters in
rectangular waveguide”, Vol. MTT-21, No. 1, pp. 57,61, January 1973.
Thompson, S.B. and Rodrigue, G.P.: "The application of planar anisotropy
to millimeter-wave ferrite phase shifters”, Vol. MTT-33, No. 11, pp.
1204-1209, November 1985.

Hauth, W.: "“Accurate analysis of latching phase shifters”, IEE
Proceedings, Vol. 133, Pt.H, No. 3, pp. 165-168, June 1986.

Xu, Y.: "Microwave ferrite toroidal phase shifter in grooved waveguide
with reduced sizes”, Vol. MTT-36, No. 6, pp. 1095-1097, June 1988.

Xu, Y. and Zhang, G.: "A rigurous method for computation of ferrite
toroidal phase shifters”, Vol. MTT-36, No. 6, pp. 929-983, June 1988.
Svedin, J. Carlegrim, B. and Hagelin, S.: " Accurate design of ferrite
toroid phase shifters. Theoretical and experimental results”, 18th
Europ. Microw. Conf., pp. 391-396, Stockholm, 1988.

Prieto, A.: "Estudio Tedrico y experimental de la guia dieléctrica en
banda invertida", Tesis Doctoral, Universidad de Cantabria, 1977.

Rubio, E.: "Andlisis de diversas Guias Dieléctricas”, Tesis Doctoral,
Universidad de Cantabria. 1983.

Rodriguez, J.: "Contribucion al andlisis y optimizacion de dispositivos
pasivos en guia dieléctrica", Tesis Doctoral, Universidad de Cantabria.
1987.

Yun, S.W., Itoh, T.: “Nonreciprocal wave propagation in a hollow image
guide with a ferrile layer”, Proc. IEE, Vol. 132, Pt. H, No. 4, pp.
222-226, June 198S.

Strube, J. and Arndt, F.:"Rigorous hybrid mode analysis of {transition
from rectangular waveguide to shielded dielectric image guide", IEEE,
Vol. MTT-33, No. 5, pp. 391-401, May 1985.

Ogusu, K.:"Numerical Analysis of Rectangular Dielectric Waveguide and
its Modifications”, IEEE, Vol. MTT-25, No. 11, pp. 874-885, Nov. 1977.
Chaloupka, H.: "A coupled-line model for the Scattering by dielectric
and ferrimagnetic obstacles in waveguides”, AEU, Vol. 34, No. 3, pp.
145-151, April 1980.

Lax, B., Button, J. and Roth, L.M.:"Ferrite phase shifters in



CAPITULO 3 113

(16]

(17]

(18]

[19]

[20]

[21]

{22]

(23]

[24]

rectangular wave guide”, Journal Appl. Phys., Vol. 25, No. 1, pp.
1413-1421, November 1954.

Green, J.J. and Sandy, F.: "Microwave characterization of partially
magnetized ferrites”, IEEE, Vol. MTT-22, No. 6, pp. 641-645, June 1974.
Nanda, V.P.: "“A new form of ferrite device for millimiter-wave
integrated circuits”, IEEE, Vol. MTT-24, No. 6, pp. 870-879, June 1976.
Beyer, A. and Wolff, I: "“A fin-line isolator and circulator for the
R-band", 12th Europ. Microw. Conf., pp. 11-18, Amsterdam, 1982.

Awai, 1 and Itoh T.: "Coupled~-Mode theory analysis of distributed
nonreciprocal structures”, IEEE, Vol. MTT-29, No. 10, pp. 1077-1086,
October 1981.

Davis, L.E. and Sillars, D.B.: “Millimetrical nonreciprocal coupled-slot
fin-line components”, Vol. MTT-34, No. 7, pp. 804-808, July 1986.

Sillars, D.B. and Davis, L.E.: "4dnalysis of non reciprocal image lines"
Vol. MTT-35, No. 7, pp. 629-635, July 1987.

Mazur, J. and Mrozowski, M.: "Comments on ’Analysis of nonreciprocal
image lines ’,”, Vol. MTIT-37, No. 1, pp. 262, January 1989.

Mazur, J. and Mrozowski, M.: "On the mode coupling in longitudinally
magnetized waveguides structures”, Vol. MTT-37, No. 1, pp. 159-165,
January 1989.

Nicol, A. and Davis, L.E.: "Nonreciprocal coupling in dielectrical image
lines”, Proc. IEE, Vol 132, ' Pt. H, No. 4, pp. 269-270, July 1985.

(Technical Memorandum)






CAPITULO 4 115

CAPITULO 4

MODOS COMPLEJOS Y RELACIONES DE ORTOGONALIDAD
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4.1 INTRODUCCION

En una gufa is6tropa se cumplen determinadas relaciones de ortogonalidad
bien conocidas, debido a que se verifica el teorema de reciprocidad [1].
Cuando la gufa contiene materiales no reciprocos el teorema de reciprocidad
no se cumple, y por consiguiente tampoco las relaciones de ortogonalidad
clasicas. Sin embargo, Rumsey [2] desarrollé un teorema de reciprocidad

modificado que se puede aplicar a medios anisétropos.

Por otra parte, en determinadas condiciones, en las gufas isétropas
aparecen modos complejos [3-14], cuyas relaciones de ortogonalidad tampoco

son exactamente las mismas que las que se obtienen a partir del teorema de

reciprocidad clasico.

Cuando se utiliza un método numérico para el cdlculo de los modos que
soporta una guia, las soluciones obtenidas no son exactas, por lo que los
criterios de ortogonalidad no se cumplen exactamente; una manera adicional de
chequear la exactitud de esas soluciones es comprobar en qué medida se
verifican las relaciones de ortogonalidad entre ellas. Por otro lado, cuando
se analizan discontinuidades simples entre guias de cualquier tipo, el método
méas utilizado es el de adaptacién modal (M.A.M). Esta técnica, es un método
de Momentos en el que se realizan productos internos entre las componentes de
los campos E y ﬁ, de manera que al utilizar las relaciones de ortogonalidad
se producen simplificaciones en el sistema de ecuaciones resultante. El no
cumplimiento de estas relaciones complica el sistema y empeora la exactitud
de la solucién. Asi, por ejemplo, en [3] se puede ver el estudio de una
discontinuidad de salto en linea microstrip cuando algunos de los modos
introducidos en la adaptacién no verifican "del todo" las relaciones de
ortogonalidad, debido a errores en la precision numérica del método de
solucién. La conclusién que se obtiene es que al introducir algin modo de
este tipo, los resultados empeoran apreciablemente. Esto hace que en el
estudio de convergencia del M.A.M. se produzcan saltos en la soluciéon cada

vez que se introduce un modo "no ortogonal".

Por todo lo expuesto, en este capitulo vamos a ver las propiedades de
los modos complejos en guias is6tropas sin pérdidas y posteriormente

introduciremos el teorema de reciprocidad generalizado, y lo aplicaremos para
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la obtencién de wunas relaciones de ortogonalidad validas en medios
anisétropos. Asimismo, veremos en qué medida los modos propios obtenidos
mediante el método de modos acoplados verifican las relaciones de

ortogonalidad.

4.2 MODOS COMPLEJOS EN ESTRUCTURAS ISOTROPAS

La existencia de modos complejos en diversas estructuras dieléctricas
sin pérdidas ya ha sido predicha y estudiada, tanto tedérica como
experimentalmente [4-14]. También se ha estudiado la influencia de estos
modos en la caracterizacién de discontinuidades en guias planas finline [15].
En estructuras formadas por varillas dieléctricas apantalladas, se demostré
[7] que las ondas complejas se producen como una continuaciéon de las ondas
"backward" en el espectro modal. Pero también pueden existir en regiones del
espectro donde no existan dichas ondas "backward" o regresivas. Los primeros
estudios sobre la presencia de modos complejos se hicieron sobre guias
cilindricas; su continuacién en guias con seccién transversal rectangular, en
particular para una guia dieléctrica imagen apantallada {[4,10] han demostrado

que se llega a las mismas conclusiones.

En el tercer capitulo se comprobd la buena concordancia entre los
resultados dados por el método de modos acoplados y el presentado por Strube
y Arndt [4], incluso en la zona de aparicién de modos complejos, que se
producia al estudiar una guia imagen. Alli se vio que la condicién necesaria,
pero no suficiente, para que se produzcan modos complejos, es que se igualen

las constantes de atenuacién de dos modos evanescentes

4.2.1 Propiedades de los modos complejos

La aparicién de un modo complejo se debe a la degeneracién de dos modos
evanescentes que, un punto dado del espectro de frecuencias, llegan a tener
idéntica constante de propagacién, aunque su contribucién a la potencia de la
onda electromagnética sea de caracteristicas diferentes. Asi, cuando se
"siguen" dos modos en corte que degeneran en un modo complejo, se ve que

mientras uno almacena energia reactiva negativa (capacitiva) el otro la



CAPITULO 4 119

almacena positiva (inductiva), de manera que al ir aumentando la frecuencia,
ambas se van aproximando hasta que en el momento de la conversién de ambos

modos las dos energias son iguales en valor absoluto.

Cuando una estructura dieléctrica isétropa y sin pérdidas, se encuentra
una zona del espectro de frecuencias en la que existen soluciones complejas

de la constante de propagacién, se ve que se obtienen en forma de dos pares

complejos conjugados, o sea

]":i(x :jB (4.1)

Si tomamos una dependencia con "z" de la forma exp(-I'z), con una

dependencia temporal de la forma exp(jwt), las dos soluciones fisicamente

posibles son

r=jB+e yI' =-jB+« (4.2)
con « y B reales y positivos. La primera constante de propagaciéri corresponde
a una onda propagandose en el sentido "z" positivo y que se atenta en ese
mismo sentido. La segunda constante de propagacién corresponde a una onda
propagandose en el sentido "z" negativo pero que se atenia en el sentido
contrario. Todo esto se interpretér‘ia como una onda que se propaga en el
mismo sentido en que se atenla, es decir, con una constante pérdida de
energia, aunque la estructura sea sin pérdidas, mientras que la otra onda se
propagaria en sentido contrario al que se atenta, es decir, significaria una
ganancia constante de energia, aunque la estructura sea pasiva. Esto sélo
podria ser posible si ambos modos estuvieran acoplados. Se ha comprobado que
ésto sucede para estructuras isétropas, de manera que el campo eléctrico de
cada modo no estd acoplado con su propio campo magnético, pero si lo estd con
el campo magnético del otro modo, y cumpliéndose las siguientes relaciones de

ortogonalidad [12] (ortogonalidades en sentido "p")

>, >, >
- * S *
(é xh)dS =1{ (é_ x h )dS =0 (4.3a)
1 1 2 2
s s
5, >, >
(E)l X h;)dS =p (_e)2 X h:)dS = p*; conp#0 (4.3b)
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donde E)l y 'ﬁl(i=l,2) son los campos eléctrico y magnético transversales de
cada modo y "S" la seccién recta de la gufa de onda. Las dos ecuaciones
anteriores significan que estos dos modos complejos no pueden eXistir
aislados, sino que la presencia de uno, obliga inevitablemente a la presencia
del otro, ya que, como vemos de las ecuaciones anteriores considerar un modo
individualmente lleva a violar el principio de conservacién de la energia. La
ecuacién (4.3b) también se cumple cuando uno de los dos modos no es un

comple jo.

Los modos complejos verifican las siguientes relaciones de ortogonalidad

(ortogonalidades en sentido "q")

5 2 2 5 2.0
(e1 X hl)dS =p, (6. xh)S = p, conp # O. (4.4a)
s s

S, 22 5 5>
(é x h)ds = (e2 X hl)dS =0 (4.4b)
s s

Hay que hacer notar en este punto que esta 1ultima relacion de
ortogonalidad que verifican los modos complejos en estructuras isétropas

también la cumplen todos los demds tipos de modos.

Para calcular la potencia que transporta el conjunto de estos dos modos
complejos es suficiente estudiar la potencia que transportan conjuntamente,
ya que no estan acoplados con ningin otro del espectro, Supongamos que ambos
modos se excitan por alguna discontinuidad. El campo eléctrico y magnético

transversal serd la superposicién de los de cada modo por separado, es decir

(4.5a)

md
it

>

o

®

+
>

o

o

I
0

>

14
=2
+

>

(1]

=g

(4.5Yb)

Integrando el vector de Poynting sobre la seccién recta del contorno

conductor, se obtiene la potencia que transporta el conjunto [12]
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SN P
(E x H') dS = jW/2 sen(28z+0) e 27 (4.6)

S

donde

AA p=W/2 i

De esta expresiéon podemos concluir que la potencia transportada por la
superposicion de estos dos modos complejos conjugados es imaginaria pura, no
llevando ninguna potencia activa, sino solamente potencia reactiva, es decir,
se comportan conjuntamente como un modo enteramente evanescente. La energia
almacenada en estos modos oscila, segin la direccién "z", de inductiva
(positiva) a capacitiva (negativa), y con un decaimiento exponencial, tal y

como se muestra en la figura 4.1.

De entre las posibles soluciones complejas la eleccién anterior no es la
Unica; se pueden escoger las soluciones de modos complejos de forma que, de
las cuatro posibles se agrupen, por un lado, las dos que viajan en la
direccién =z positiva y por otro las dos que viajan en la direccién z
negativa. Vamos a realizar una andilisis idéntico al anterior con esta nueva

agrupacion. Las constantes de propagacioén en este caso son
Fr=jB+a y r=j-a (4.7

con o« y B reales y positivos. La primera constante de propagacién corresponde
a una onda propagindose en el sentido "z" positivo y que se atenia en ese
mismo sentido es decir con una continua pérdida de energia. La segunda
constante de propagacién corresponde a una onda propagandose en el sentido
“z" positivo pero que se atentia en el sentido contrario, es decir, con una
continua ganancia de energia. Al igual que antes, ello sdlo seria posible si

ambos modos estuvieran acoplados. Efectivamente asi sucede, cumpliéndose

ademdas las siguientes relaciones

=0 (4.8a)
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I 5 >, 2 .
(el X hz)dS =p, (e2 X hl)dS =p;conp#0 (4.8b)
s s

donde 'é)‘ y ﬁ)l(i=1,2) son los campos eléctrico y magnético transversales de
cada modo y S la seccién transversal de la guia de onda. La diferencia con el
caso anterior, es que el acoplo del campo eléctrico transversal de un modo
con el magnético transversal del otro es bien una cantidad compleja "p" o
bien su conjugado (antes se producia un cambio de signo adicional)
dependiendo del orden en que se haga el producto vectorial. De cualquier
manera, de las dos ecuaciones anteriores se pueden extraer las mismas
conclusiones que en el caso anterior, es decir, que estos dos modos complejos
no pueden existir aislados, sino que la presencia de uno, obliga
inevitablamente a la presencia del otro, ya que, un modo por si solo no

transporta energia al ser el flujo del vector de Poynting nulo.
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Figura 4.1~ Evolucién en la direccion de propagacién de la energia

compleja almacenada por la asociacién de dos modos comple jos
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Como vemos de las dos ecuaciones anteriores estos dos modos complejos no
son ortogonales en el sentido de potencias; pero si que verifican las

siguientes relaciones de ortogonalidad
> > 9 5 > > .
(e1 X hl)dS =p, (e2 X hz)dS =p, conp#O0. (4.9a)
s s

> >

> -
@2 xh)as =] @ xh)ds =0 (4.9b)
s 1 2 s 2 1

donde de nuevo, en este caso no se produce cambio de signo.

Veamos ahora qué energia transporta el conjunto de estos dos modos.
Realizando un proceso andlogo al anterior, en el que se usan las relaciones

de ortogonalidad (4.8) se llega a

> 5, >

(E x H*) dS = W cos (9) (4.10)
s

Esta ecuacién implica que la superposicién de estos dos modos complejos
conlleva un transporte de energia activa y que, por lo tanto, se comportan
como un modo en propagacién. Este comportamiento no es fisicamente posible,

por lo que la asociacién de esta pareja de modos complejos es errénea.

Como conclusion de esta discusién se puede decir que los modos complejos
en estructuras isétropas aparecen como pares de soluciones complejas, de
forma que, asociadas de la primera de las maneras mencionada, su
comportamiento es igual al de un modo evanescente puesto que no transporta
energia activa, sino solamente energia reactiva, que ademas va decreciendo

conforme la onda electromagnética se propaga a 1o largo de la direccién "z".

4.2.2 Resultados numéricos

Con objeto de comprobar en qué medida se verifican las relaciones de

ortogonalidad, se ha resuelto una estructura en guia imagen apantallada
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centrada (dimensiones de la gufa externa 15.8x7.9 mm.), de anchura 6.9 mm,
altura 3.2 mm. y er=8 a una frecuencia de 14GHz, empleando la formulacién
indirecta con 30 funciones base. Los resultados de las constantes de

propagacién normalizada para los primeros modos son

Modos I'/ko =¢x/k0-f-jB/ko
r, 0 + j2.0562
r, 0 + j1.3143
l"3 0.7431 - jO.3137
r 0.7431 + j0.3137
F4 0.8942 + jO

—I'1 0 ~ j2.0562

T, 0 - j1.3143

—F3 —0.7431 + jO.3137

—r. |-0.7431 - j0.3137

—T, [-0.8942 + jO

El cumplimiento de las relaciones de ortogonalidad en sentido "p" se

muestra en la tabla 4.1 y el cumplimiento en sentido "q" en la tabla 4.2.
Los lugares vacios de las tablas corresponden a valores nulos de los acoplos,
aunque por errores de redondeo, en todos los casos corresponden a valores por

debajo de | 10-12| .

Examinando estas dos tablas, se puede comprobar el cumplimiento de las
relaciones de ortogonalidad descritas en el apartado anterior. Debido a los
errores de redondeo introducidos por las subrutinas matemdticas, estas
relaciones dejan de cumplirse cuando se toma una ndmero de funciones base
alrededor de 95, justamente el mismo limite que se indicé en el capitulo 3,

para el cilculo del campo electromagnético.
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r r r r r r r r r r
1 2 3 3 4 R 2 1 3 s
r 1.0 -1
1
r 1.0 -1
2
r -.7535+ . 7535~
3 J.6573 —J.6573
l'" . 7535 - .7535-
3 J.6573 -3.6573
r . -j1.
A J1.0 j1.0
- 1.0 -1.0
1
-I 1.0 -1.0
2
T -.7535+ . 7535
3 J.6573 -).6573
I"‘ .7535+ -. 7535~
3 }.6573 -).6573
=) 1.0 -J1.
4 ] ji1.0

Tabla 4.1.- Ortogonalidades en sentido "p" para una gufa imagen isétropa

* »*
r r r r r -r - —r T -r
1 2 3 3 4 1 2 3 3 4
r 1.0 -1
1
r 1.0 -1
2
r .7535- -.7535+
3 -J.6573 +j.6573
I‘* -.7535- .7535+
3 -j.6573 +}.6573
r ~j1.0 1.0
4 ] ]
- 1.0 -1.0
1
=) 1.0 -1.0
2
r . 7535+ -.7535+
3 -j.6573 . }. 6573
r.* -.7535- .7535+
3 -J.6573 +J.6573
=) ~j1.0 1.0
4 ] ]

Tabla 4.2.- Ortogonalidades en sentido "q" para una guia imagen isétropa
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Para ver como evoluciona la ortogonalidad con la anisotropia, se ha
resuelto la misma estructura anterior pero magnetizando el dieléctrico
(ferrita) en la direccién "y", mediante la aplicacién de un campo externo que
hagzi que la componente del tensor permeabilidad en la diagonal principal
tenga valor unidad (u=1) y la componente fuera de la diagonal principal sea
k=0.001, es decir, sometiendo al dieléctrico a wuna leve anisotropia. El
resultado es que las constantes de propagacién de todos los modos permanecen
inalteradas, pero las relaciones de ortogonalidad que se cumplian para el
caso isétropo, ahora dejan de verificarse, tal y como puede comprobarse en la
tabla 4.3 para las relaciones de ortogonalidad en sentido "p" (las cajas con
dos cifras significan: la superior la parte real del acoplo y la inferior la
parte imaginaria; si s6lo se indica una cifra el acoplo es o bien real o bien

imaginario puro)

»* *
r r r r r —T - - -r -Tr
1 2 3 3 4 1 2 3 3 4
-.9E-4| .1E-3 | .3E-6 .93E-4|{-.1E-3|-.3E-6
r 1.0 |-.8E-3 -1 L .27E-2
1 J.3E-3|.1E-3 |.6E-7 - .34E-3|-.1E-3| .6E-7
.1E-5 |-.3E-6|.36E-3 .1E~6 |-.3E-6|.36E-3
I' |-.8E-3{ 1.0 -.2E-3 -1
2 .23E-6|-.4E-6| .27E-3 -.2E-6).46E-6|-.23E-3
-.9E-4|.1E-5 .753- .61E-3|.11E-3|-.3E-6{ -.753+ .68E-3
r -.2E-5 .51E-§
3|~.3E-3|.23E-6|-}.657 -.2E-3|.1E-3 |.46E-6|+j.657 .29E-2
*| .11E-3|.32E-6 -.753|.61E-3{-.9E~-4]| .1E-5 .753+| .68E-3
r .26E-5 .51E-5
3|-.1E-3]|.46E-6 -}.657].24E-3|.34E-3|~-.2E-6 +).657|~.2E-2
r .32E-6|-.3E-3|-.6E-3|-.6E-3 j1.0 -.3E~-6|-.3E-3|-.6E~3|-.6E-3 1.0
4}-.8E-7|-.2E~-3|.24E-3|-.2E-3 ' -.8E-7|.23E-3| -.2E~-2 | .29E-2 :
-.1E-3| .93E-4| .31E-6 .93E-4 |- .1E-3|.31E-6
-r 1.0 |-.2E-2 -1.0 |-.8E-3
1 -.1E-3|-.3E-3|.9E-7 .34E-3| .1E-3 |-.9E-7
.32E-6|-.1E-5]| .36E-3 -.1E-5| .32E-6| .36E-3
—I |.27E-2] 1.0 .82E-3| -1.0
2 -.4E-6| .23E-6|-.2E-3 -.2E-6| .46E-6| .23E-3
.11E-3|.32E-6| .753- .68E-3|-.9E-4]|.1E-5 .753 + .61E-3
=) -)J.5E-% . 26E-5
3| .1E~3 |-.4E-6]|-j.657 .29E-2|-.3E-3| .23E-6] +J.657 -.2E-3
*|__.9E-4]|-.1E-5 -.753|.68E-3|.11E-3|-.3E-6 .753+{ .61E-3
-r -}.5E-% -.2E-5
3| .34E-3|.23E-6 ~}.657|-.2E-2|-.1E-3|-.4E-6 +J.657]| .24E-3
T .32E-6|~-.3E-3|-.6E-3|~-.6E-3 j1.0 -.3E-6{-.3E-3| -.6E-3|-.6E-3 1.0
4| .83E-7|.23E-3|-.2E-2| .29E-2 ) .83E~7|~-.2E-3| .24E-3 |- .1E-3 :

Tabla 4.3.- Ortogonalidades en sentido "p" para una guia imagen anisétropa

Se obtienen resultados en el mismo sentido para las relaciones en

sentido "q".
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4.3 TEOREMA DE RECIPROCIDAD GENERALIZADO

En este apartado vamos a plantear el teorema de reciprocidad
generalizado, por medio del cual se obtienen las relaciones de ortogonalidad

que se verifican en gufas que contienen medios anisétropos.

Cuando una ferrita se sumerge en un campo magnético estdtico externo
(campo dc) su comportamiento viene caracterizado por un tensor permeabilidad
[t} y una permitividad escalar €, ambas independientes de la amplitud del
campo alterno (campo ac), supuesto éste suficientemente pequefio. Cuando al
campo dc se le invierte la polaridad, el tensor permeabilidad resultante es
el traspuesto del anterior. Lo mismo sucede para un plasma gaseoso sometido

a un campo dc, pero invirtiendo los papeles de u y € [16]. Estos medios se

denominan girotrépicos.

Aplicando las ecuaciones de Maxwell a dos regiones, una de ellas
conteniendo un medio girotrépico y otra idéntica a la anterior, pero
invirtiendo la polaridad del campo magnético externo aplicado, se llega a la

siguiente relacién [1]

JTS v(}ﬁlax ﬁb - l_-)lbx E‘.a ) d_s) = .”J.V (’ja l_:fb - jb ﬁa) dv (4.11)

‘donde "s" es la superficie que rodea a la regién y "?u b" las fuentes
eléctricas que producen los campos en cada regién. El sim"oolo " indica,
donde se aplique, que corresponde al medio con la polaridad del campo externo
invertida. La ecuacién (4.11) es el teorema general de reciprocidad, cuando
todas las fuentes son de tipo eléctrico. La forma més general del teorema de

reciprocidad modificado en el que se incluyen tanto fuentes eléctricas como

magnéticas es

[[{axB-AxE) as = [[[1G 2~ ﬁﬁb) -G E-RHNd&v  (4.12)

Una relacién similar, que se verifica uUnicamente para medios sin

pérdidas es
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ol J e . - ot ok ]
Ijs(Hax B+ HxE)ds = J‘”v[(?a‘éJ RH)+ @ E+RH)Idv  (413)
donde el sfmbolo "*" indica el complejo conjugado.

El significado de este teorema se puede encontrar mediante el concepto
de reaccién. En efecto, si el lado izquierdo de la ecuacién (4.11) se anula,
bien porque la superficie de la regién esté en el infinito o bien porque sea
un conductor perfecto (puede haber légicamente otras causas, pero éstas son

las de mayor importancia fisica), el teorema de reciprocidad se reduce a

” y T B, dv= ” , L E, v (4.14)

que es el teorema usual de reciprocidad, cuando [e] y [u] son tensores
simétricos, cumpliéndose entonces que IE = E. Las cantidades de la ecuacién
(4.14) se definen como reacciones [2], con lo que el teorema de reciprocidad
se puede interpretar como: la reacciéon de un conjunto de fuentes sobre otro
conjunto es igual a la reaccion de éste ultimo sobre el primero pero

transponiendo los tensores le]l y [u].

En [1] se puede ver una aplicacién del teorema anterior a circuitos que
contienen medios girotrépicos. La conclusién a la que se llega es: la matriz
impedancia de cualquier circuito se traspone al trasponer los tensores [g] y
[u]. Como corolario se llega a la misma conclusién para las matrices de

admitancia y dispersién.

Estos resultados sobre trasposicién de matrices en circuitos se pueden
aplicar a circuitos microondas. De esta manera, la aplicacién del teorema de

reciprocidad permite asegurar las siguientes afirmaciones [1]

— La impedancia de entrada de cualquier dispositivo que contenga medios
girotrépicos permanece inalterada cuando se invierte el campo dc. En
efecto, la impedancia de entrada de un dispositivo de dos terminales
(una puerta) consta de un solo elemento (orden de la matriz uno), que

evidentemente coincide con su traspuesta.
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— En una gufa de onda conteniendo medios girotrépicos, las constantes de
propagacién de los modos que viajan en la direccién "z" positiva se
intercambian con los que viajan en la direccién "z" negativa cuando

invertimos la polaridad del campo magnético dc.

4.4 PROPIEDADES DE LAS SOLUCIONES EN MEDIOS GIROTROPICOS

De la aplicacién del teorema de reciprocidad, sabemos que para cada
constante de propagacién I‘a en el medio original, existe un medio traspuesto
con constante de propagaciéon I:a=—-l‘a y con campos Eia y l’:la. Del planteamiento
de las ecuaciones de Maxwell para los dos medios, o sea, el original y el
traspuesto [16], se obtiene que en el caso general en el que el medio tenga
pérdidas, no existe relacién entre los campos electromagnéticos
correspondientes a los medios con constante de propagacién I‘a y —-I‘a . Sin
embargo, cuando los medios no tienen pérdidas, se verifica para los modos que

#*
se propagan que —I‘a=1"a y los campos en ambos medios cumplen las siguientes

relaciones

»

ﬁ=iﬁ' y H=7%0 (4.15)

a a a

[

es decir, el campo en el medio traspuesto es el complejo conjugado del
correspondiente al medio original. Se puede escoger cada par de signos. En lo

que sigue elegiremos la pareja superior.

En el caso que el modo en cuestiéon sea evanescente se verificard que la
*
constante de propagacién es real, con lo que T = y los campos
a a
caracterizados por constantes de propagaciéon ' y —I' no cumplen una relacién
a a

sencilla andloga a la anterior.

De entre los medios anisétropos se pueden hacer dos claras distinciones:
los que tienen unos tensores permitividad o permeabilidad correspondientes a
magnetizacién dc puramente longitudinal o puramente transversal. Veamos los

resultados que se obtienen para cada caso.
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4.4.1 Caso de magnetizacién longitudinal

En este caso los tensores permeabilidad y permitividad son

n -jk O € —jn O
[ul=4§ jk u 0 [el=]| jn € 0 (4.16)
(0] (0] K, 0 0 £,

Si dividimos los campos en sus partes transversal y longitudinal

(direccién "z"), es decir los ponemos de la forma

,E 1y B .H

at az at az

se puede comprobar [16] que si el campo caracterizado por ﬁat, Eaz y , Haz

at
y una constante de propagacién T satisface las ecuaciones de Maxwell,
a
también el caracterizado por 5 , —E , -# , H y T satisface las
at az at az a
ecuaciones de Maxwell, asi como las condiciones de contorno. Por tanto,
cuando la magnetizacién es puramente longitudinal (es decir, la anisotropia
puramente transversal) T y —-I' son valores propios solucién de las
a a

ecuaciones de Maxwell.

4.4.2 Caso de magnetizacion transversal

Para este caso los tensores permeabilidad y permitividad son

B “12' Bia €1 elzl €13
(n] = My _”EZI Ha le] = €12 _832| €23 (4.17)
M 23T Bis e —est €33

Haciendo la misma divisién anterior, se puede comprobar que para el medio

original y el traspuesto se verifica que

E=F ,E=-E ,H=-H ,H =H yT =-T (4.18)
a

at at az az at at az az a
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Teniendo en cuenta la relacién (4.15), para medios sin pérdidas y modos

en propagacién, podemos poner
E=8 ,BE=-8 ,B=H8 ,R =-#/ (4.19)

Estas ecuaciones establecen que las componentes transversales del campo

electromagnético son reales y las longitudinales son imaginarias.

4.5 RELACIONES DE ORTOGONALIDAD ENTRE MODOS

4.5.1 Medios isétropos

Las relaciones de ortogonalidad para estos medios se pueden obtener del

teorema usual de reciprocidad. Las mads comunes son
” B xB )Bds=o0 r«ir ,iIr (4.20)
s bt at '

”'(F:’ xH )JRds=o0 r =2r (4.21)
S bt at

Las integraciones se realizan sobre la seccién transversal de la guia.

Si una guia de onda contiene medios is6tropos no homogéneos, algunas
relaciones de ortogonalidad no se cumplen. Asi, la ecuaciéon (4.21) se sigue

verificando, pero la (4.20) sélo es cierta para medios sin pérdidas.

4.5.2 Medios anisétropos

Para una guia que contiene esta clase de materiales se verifica la

siguiente relacién de ortogonalidad [16]

~ ~ % _ .
”S M xE -H xE)AdS=N % (4.22)

donde "&" es la delta de Kronecker, y Nb una constante de normalizacién.
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En el caso en que el medio anisétropo no tenga pérdidas se verifica

@ xB + xEBE )Rds=M 5. (4.23)
S bt at at bt b I‘b,—l‘al
Aplicando la ecuacién (4.15) se puede ver que, para modos en propagacién

las constantes de normalizacién cumplen que Mb = — Nb.

Las ecuaciones (4.22,4.23) son las relaciones de ortogonalidad
generalizadas que se verifican para gufas que contengan medios caracterizados
por tensores permitividad o permeabilidad, sujetos a las apropiadas

condiciones de contorno.

La ecuacién (4.23) se puede interpretar en términos de la potencia que
fluye a través de una guia. Si consideramos dos modos que existan a la vez
en la guia y formamos el producto vectorial de o y H e integramos ala la
seccién transversal de la guia de onda, se puede concluir que la potencia
real neta transmitida por una gufa sin pérdidas es la suma algebraica de la
potencia transportada por cada modo individual. No se puede afirmar lo mismo

sobre la potencia reactiva.

Para el caso general, las ecuaciones (4.22) y (4.23) parecen no ser unas
relaciones de ortogonalidad ™atiles". Debido a la falta de simetria en los
tensores permitividad y permeabilidad es légico pensar que no existe un
camino para reducir las relaciones de ortogonalidad a productos cruzados
simples, al igual que ocurre en el caso de medios is6tropos. En los casos ya
mencionados de medios anisétropos con direcciones especiales del campo
de magnetizacion dec, las propiedades de los tensores discutidas dan lugar

a otras relaciones de ortogonalidad.

4.5.2.1 Magnetizacion longitudinal

Para el caso de magnetizacién longitudinal en medios girotrépicos, hemos
visto que tanto I' como -I' son autovalores de las ecuaciones de Maxwell; la
a a

ecuacién (4.22) para las dos posibles soluciones de los campos se pueden
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transformar en

IJ; (Hbt b4 ﬁnt).n ds = — .”S (ﬁ“ X Ebt).n ds =1/2 N‘J arb’:r (4.24)

a

que en el caso sin pérdidas se puede escribir como

* I e * 2 L
”S H xE )Rds= ”S (H  xE )Rds=1/2N 8t o (4.25)

Esta ecuacién se puede interpretar, en términos de la potencia que
fluye, como: la potencia neta total transmitida en una guia sin pérdidas cuya
anisotropia es puramente transversal, es la suma algebraica de las potencias
complejas transportadas por cada modo individual. Como podemos observar, esta
aseveracién es menos restrictiva que la del caso general, pues ahora también

se incluye la potencia reactiva.

4.5.2.2 Magnetizacién transversal

En vista de las relaciones que en un medio magnetizado transversalmente
verifican los campos en el medio original y en el traspuesto, la relacién de

ortogonalidad (4.22) se puede poner como

.9 -~
”S H, xE +H xE )8ds=-N S . (4.26)

En este caso especial, la relacién de ortogonalidad sélo contiene campos

correspondientes al medio original.

4.6 CUMPLIMIENTO DE LAS RELACIONES DE ORTOGONALIDAD

En esta seccién comprobaremos que los resultados proporcionados por el
método de modos acoplados verifican las relaciones de ortogonalidad

desarrolladas anteriormente.

Vamos a ver con un ejemplo como se cumplen estas relaciones. En la
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figura 4.2, se presenta la secciéon transversal de una guia imagen que

estudiaremos para diversos tipos de dieléctrico y diferentes direcciones del

campo magnético externo aplicado. Cada caso se muestra en la tabla 4.4

Dimensiones en mm.
C = 893

w=25

=5

22.86

10.16

H
A
B

Figura 4.2.- Seccién transversal de una guia imagen sometida a campo

magnético externo. El dieléctrico puede ser:

- Ferrita: 41:Ms = 5000 Gauss
- Semiconductor: ¢ = 10.344 mho/m, p_= 0.1 mZ/Volt Seg. [17]

Casos Tip? € Val(?r Campo Direc.
Material r Magnético (Gauss)
1 Ferrita 10 1000 X
2 Ferrita 10 1000 y4
3 Semiconduc. 10 10000 X

Tabla 4.4 .- Casos a estudiar correspondientes a la figura 4.2
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En los tres casos mostrados en la tabla 4.4 se debe verificar la
relacién de ortogonalidad (4.22) y en los dos primeros se debe verificar
también la relacién (4.23) para medios anisétropos sin pérdidas. No ocurre lo
mismo en el caso 3 ya que en él se consideran las pérdidas en el
semiconductor. También se deben verificar las relaciones particulares (4.25)
y (4.26) correspondientes a cada caso. Para comprobar que se cumplen las
relaciones mencionadas, se han resuelto los tres casos empleando 5 modos
basicos seleccionados por frecuencias de corte. El empleo de mas modos no
seria relevante para la comprobacién de la relaciones de ortogonalidad.

Veamos todo ésto por separado.

Caso 1

Este caso corresponde a un medio anisétropo magnético sin pérdidas, con
lo que, ademis de las relaciones generales (4.22) y (4.23), se cumple también
la ecuacién (4.25). Las constantes de propagacién normalizadas al nimero de

onda en el vacio ko de los modos que se obtienen son.

Modo 1: j 1.485.

Modo 2: .4766 — j .242E~2
Modo 3: 1.03 + j .13

Modo 1.076 — j .378
Modo 2.318 + j .887E-2
Modo 6: —j 1.48

Modo —.476 — j .242E-2
Modo 8: —-1.03 + j .13
Modo 9: -1.076 — j .378
Modo 10: —2.318 + j .887E-2

o X LB

Los 5 primeros modos corresponden a al sentido "z" positivo y los S
siguientes al "z" negativo. Con objeto de verificar la ecuacién (4.23), es
necesario resolver la misma estructura anterior pero invirtiendo el sentido
del campo magnético (es decir, sentido "x" negativo). Para ese caso se
obtienen otros 10 modos de manera que sus constantes de propagacién se
intercambian con las anteriores, es decir, los modos que en el primer caso se

propagaban en z>0 ahora lo hacen en z<0, como se muestra a continuacién
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Modo 1: j 1.48

Modo 2: .476 + j .242E-2
Modo 3: 1.03 - j .13
Modo 4: 1.076 + j .378
Modo 5: 2.318 — j .887E-2
Modo 6: —j 1.485

Modo 7: —.4766 + j .242E-2
Modo 8: -1.03 - j .13
Modo 9: -1.076 + j .378

Modo 10: -2.318 — j .887E-2

En la tabla 4.5 se muestran las ortogonalidades correspondientes a la
. relacién (4.22). Las filas corresponden a los modos con el campo magnético en
la direccién "x" positiva y las columnas los del campo invertido. Los lugares
en blanco corresponden a valores practicamente nulos, aunque por errores

numéricos de calculo se obtienen valores inferiores a 1E-15.

Como se puede observar, las relaciones de ortogonalidad expresadas en la
ecuacién (4.22) se verifican para todos los modos. Ademds, se observa que si
el acoplo entre el modo "i" y el "j' es la cantidad compleja "A", el acoplo

entre los modos "j" e "i" es su complejo conjugado A*.

En la tabla 4.6 se muestran las ortogonalidades correspondientes a la
ecuacién (4.23), vdlida para medios sin pérdidas; en este caso, sélo es
necesario trabajar con los modos resultantes de una direccién del campo
magnético aplicado. So6lo debe haber valores distintos de cero en aquellas
constantes de propagacién que cambiadas de signo coincidan con su conjugada.

Inspeccionando la tabla 4.6, se ve que ésto efectivamente asi sucede.

Las guias isétropas verifican las relaciones de ortogonalidad clasicas,
que hemos denominado ortogonalidades "p" (si intervienen los campos E y H*) y
ortogonalidades "q" (si son los campos E y H), dadas por las ecuaciones
(4.20) y (4.21) respectivamente. Estas relaciones indican que todos los modos
tienen acoplos distintos de cero consigo mismos y cero con todos los demés,
tal y como se muestra en las tablas 4.1 y 4.2, de manera sélo hay términos no

nulos en la diagonal principal. Este comportamiento tiene la excepcién de los
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modos complejos, que tienen acoplo en sentido "p" con su pareja, aunque una
" vez agrupados como un Unico modo su comportamiento es andlogo al de un modo
evanescente. En este sentido, la relacién (4.26), valida uUnicamente para
medios anisétropos con magnetizacién transversal (como es el caso que estamos
estudiando), verifica las pautas indicadas para medios is6tropos. Esto se

puede ver en la tabla 4.7.

Como vemos, la ortogonalidad que expresa la ecuacién (4.26) tiene un
comportamiento andlogo al de las ortogonalidades clasicas en medios

isétropos.

1 -.0037

-.8E~-S
-}.008

-.2E-3
j.0035

~-.4E-3
j.004

.44E-4
-3.002

6 .0037

-.8E-5
j.oos

-.2E-3
-}.003

-.4E-3
-}J.004

.44E-4
j.002

10

Tabla 4.5.~ Ortogonalidades del caso 1 correspondientes a la ecuacién (4.22).

Caso 2

Este caso corresponde a un medio anisétropo magnético sin pérdidas con
magnetizacién longitudinal (anisotropia transversal). En este caso, las
relaciones de ortogonalidad que se verifican son andlogas a las de los medios

isétropos. Ademds, como la anisotropia es transversal, las constantes de
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1 .0037

-.8E-5
2 j.0086

-.2E-3
3 -J.003

-.4E-3
4 -J.004

.44E-4
s j.002

6 -.0037

- .8E-5
~-}.o008

-.2E-3
j.003

-.4E-3
j.o04

.44E-4
-j.002

10

Tabla 4.6.- Ortogonalidades del caso 1 correspondientes a la ecuacidn (4.23).

1 .0037

-.8E~-5
j.o086

-.2E-3
-J.003

-.4E-3
-j.004

.44E-4
}.o002

6 -.0037

-.8E-5
-j.0086

-.2E-3
j.003

-.4E-3
j.004

.44E-4

10
-j.002

Tabla 4.7.- Ortogonalidades del caso 1 correspondientes a la ecuacidén (4.26).
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propagacién que se obtienen en los dos sentidos de "z" son las mismas
(excepto el signo). Por lo tanto, no vamos a repetir las relaciones de
ortogonalidad generales, que evidentemente también se verifican para este
caso. Sé6lo escribiremos los resultados obtenidos para la relacion dada en la
ecuacién (4.25) especifica de un medio de este tipo; los resultados se
muestran en la tabla 4.8. Las constantes de propagacién normalizadas que se

obtienen son

Modo 1: j 1.283

Modo 2: .839 — j .1275
Modo 3: .839 + j .1275
-Modo 4: .933 |
Modo 5: 2.272

Las otras cinco constantes de propagacién serian estas mismas cambiadas

de signo.

Como se puede observar en la tabla 4.8, la pareja de modos complejos 2 y
3 tienen aéoplo distinto de cero entre si y nulo con los demds; si se agrupan
como se mostrd anteriormente, su acoplo "p" es imaginario y el conjunto se
comporta como un modo evanescente. Asimismo, la inspeccién de esta tabla
confirma que un medio con anisotropia transversal cumple las relaciones de

ortogonalidad "p" igualmente que un medio isétropo.

Caso 3

Este caso corresponde a un medio anisétropo eléctrico con pérdidas, no
cumpliéndose las relaciones de ortogonalidad simplificadas, siendo sbélo
valida la general dada en la ecuacién (4.22) en la que se hace uso del medio
traspuesto, y su particularizacién dada en (4.26). Las constantes de

propagacién normalizadas para los modos que se obtienen son

Medio original Medio traspuesto

Modo 1:  .576 + j .766 .188 + j .941
Modo 2: .794 + j 2.141 .978 — j .T56E-2
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Modo 3: .893 + j .240 1.027 + j .389
Modo 4: 1.00 + j .0868 1.949 + j .934
Modo 5: 2.50 + j .0211 2.524 — j .534
Modo 6: —.188 — j .941 —~576 — j .766
Modo 7: —.978 + j .756E-2 ~794 — j 2.141
Modo 8: -1.027 — j .389 —.893 — j .240
Modo 9: —1.949 — j .934 -1.00 — j .0868
Modo 10: -2.524 + j .534 -2.50 — j .0211
1 2 3 4 5
1 .173E-2 1) 0 (4] 0
.147E-2+
2 [+] 0 (¢} [}
J.147E-2
-.147E-2+
3 0 [0} 0 0
J.147E-2
4 0 0 (o} J.123E-2 (¢]
5 0 0 (¢} (o] -J.987E-3

Tabla 4.8.- Ortogonalidades del caso 2, correspondientes a la ecuacion (4.25)

Los resultados de ortogonalidad se muestran en la tabla 4.9. Las filas
se corresponden con los modos del medio original y las columnas a los del

medio traspuesto.

En este caso en el que el medio es con pérdidas, los acoplos de los

modos "i" con "j* y viceversa no son complejos conjugados, lo cual si es

cierto cuando el medio no tiene pérdidas.

Igual que en el caso 1, la aplicacion de la relacién de ortogonalidad
(4.26) produce un' comportamiento andlogo al de medios isétropos; ello se

puede ver en la tabla 4.10.



CAPITULO 4 , 141

-.4E~-2
-J.2E-2

-.8E-2
J.3E-2

-.1E-2
}.4E-2

-«1E-2
J.3E~-2

- +2E~-3
-} .2E~-3

L4E-2
].4E-3

+12E-2
-} 3E~2

+21E-2
-J.2E~2

+46E-2
J.7E-2

.51E~-3
J.2E~2

10

Tabla 4.9.- Ortogonalidades del caso 3 correspondientes a la ecuacidn (4.22)

-.4E-2
-j.2E-2

-.8E-2
J.3E-2

-+ 1E~2
} . 4E-2

-.1E~2
J.3E-2

-.2E-3
-].2E-3

AE-2
J.4E-3

«12E-2
-}.3E-2

«21E~2
~J.2E-2

JAGE -2
}J.TE-2

.51E-3
j.2E-2

10

Tabla 4.10.~ Ortogonalidades del caso 3 correspondientes a la ecuacidn (4.26)
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CAPITULO 5

ANALISIS DE DISCONTINUDADES ENTRE GUIAS ANISOTROPAS
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5.1 INTRODUCCION

Una gran parte de las discontinuidades entre guifas se producen de forma
abrupta en un solo plano normal a la direccién de propagacién, es decir,
distintas gufas de onda se disponen en cascada separadas por discontinuidades
[1-5]). Existen diversas maneras de caracterizar cada discontinuidad
individual, tales como métodos variacionales {6], técnica de la ecuacién

integral [7,8], mezcla de ambos [9] o incluso métodos multimodales

variacionales [10].

En general estos métodos no son adecuados cuando es necesario tener en
cuenta la influencia de los modos superiores que se excitan en cada
discontinuidad [3,11); ésto sucede cuando las discontinuidades individuales
se encuentran muy préximas eléctricamente. El concepto de matriz de
dispersién o transmisién generalizadas puede emplearse para analizar
discontinuidades préximas entre si. Por razones numéricas, es preferible
emplear la matriz de dispersién generalizada (M.D.G.) a la matriz de
transmisién. Con el uso de la M.D.G. se evitan las limitaciones de las
aproximaciones circuitales clasicas, con sus limites de validez en frecuencia

y rango de parimetros [5]

Para el calculo de la M.D.G. el método mas habitualmente utilizado es el
método de adaptacion modal (M.A.M.). Epstein [12] realizé una aplicacién
primitiva del método al analizar una discontinuidad entre una gufa vacia y
otra totalmente llena de ferrita. Posteriormente Wexler [13] introdujo su
clasica formulacién del M.A.M. para el andlisis de bifurcaciones en guias de
onda rectangulares. Su utilizacién se ha extendido a la caracterizacién de
discontinuidades en lineas microstrip, fin-line, guias dieléctricas
apantalladas y abiertas, etc. [14-19]. En otros casos, el método se ha

extendido al estudio de dispositivos multipuerta’ [S].

El estudio de discontinuidades entre guias parcialmente llenas con
ferritas, ha sido realizado por varios autores. En la mayor parte de los
casos, el M.A.M. junto con el concepto de M.D.G. es la estrategia utilizada
para caracterizar el conjunto de discontinuidades en cascada [1,2]. Las

estructuras normalmente analizadas estdan formadas por guias de onda con
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diferentes geometrfas de ferritas y dieléctricos en su interior, pero con las
caracteristicas comunes de llenar totalmente la altura de la guia rectangular
y estar magnetizadas por un campo externo transversal a la direccién de
propagacién [20-22]. De esta manera, cada seccién individual sélo tiene
discontinuidad en la direccién "x", lo que permite hallar soluciones

analiticas de cada seccién.

En este trabajo se pretende extender el M.A.M. a discontinuidades entre
secciones parcialmente llenas de ferrita con dos discontinuidades en el plano
transversal, lo que permitiria analizar los dispositivos de ferrita mas

utilizados tales como aisladores, defasadores toroidales, etc.

5.2 M.A.M. CON ORTOGONALIDADES GENERALIZADAS

5.2.1 Incidencia por la gufa "a

Consideremos una discontinuidad como la de la figura 5.1 en la que sélo
inciden modos por la guia "a" y no hay ninguna otra discontinuidad después de
la guia "b", es decir ésta es seminfinita. Planteando los campos a cada lado
de la discontinuidad e imponiendo las condiciones de continuidad en la

interfase se obtiene

direccidén Z
_—

M1 5 M2 5 Ml N 5
Z[ 3 eal+ larl ear] = Z an eb_] (5.1)
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> M2 N M1 N N
[al B+ Zla R ] = lzl jzlbﬂ B, (5.2)

donde "N1" es el nimero de modos incidentes y "N2" el de reflejados en la
guia "a" y "N" el nimero de modos transmitidos a la gufa "b", Las magnitudes
denotadas con ™" corresponden a campos que se propagan en el sentido "z"
negativo y los distintos coeficientes "a" y "b" son las amplitudes de cada
modo. Se han empleado los subindices "a" y "o" para diferenciar las dos guias

que forman la discontinuidad.

La resolucién de este sistema de ecuaciones se aborda mediante el método
de Galerkin, que es el Método de los Momentos cuando las funciones prueba y
base coinciden. Cldsicamente, en el M.A.M. se han empleado las funciones
prueba siguientes: campo magnético de cada modo en la gufa de entrada (B)a) y
campo eléctrico de cada modo en la guia .de salida (gb) [S, 13-19]. Sin
embargo, y como claramente se observa de las ecuaciones (5.1) y (5.2), estas
no son las unicas funciones prueba por las que se puede multiplicar. Asi se
pueden elegir como funciones prueba- (B)b) y (ga) y se cobtiene otro sistema de
ecuaciones distinto y, acaso, otras soluciones. Sin embargo, si el conjunto
de modos propios elegido es completo, en el lfmite ambas soluciones deben
coincidir. En nuestro caso, elegiremos las funciones test necesarias para
poder expresar los coeficientes del sistema de ecuaciones resultante en forma

de las relaciones de ortogonalidad generalizadas.

s qs . 2, 3 > 2,
. Multiplicando vectorialmente (5.1) por ham y hbn y (5.2) por e,y e
se obtiene el siguiente sistema matricial

e X .u
al bn bn al z
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1T
rt @ xB +2 xR )8 dxdy
al am am i z
i Ja
- - = (5.4)
[
4 - @ xB +2 xﬁ).ﬁdxdy
al a at bn bn 1 z

La resolucién de este sistema de ecuaciones permite obtener las
submatrices S11 y S21 de la matriz de dispersién. que caracteriza la

discontinuidad.

5.2.2 Incidencia por la guia "b"

Consideremos ahora incidencia con "NI" modos por la guia "b"; si se
reflejan "N2" modos, se transmiten "M" modos a la guia "a" y, como antes, se
plantean las ecuaciones del campo en las dos guias imponiéndose la condicién

de continuidad se obtiene

N1 > N2 N N1 M N :
z [ bj ebj * zbrj ebr] = Z Zaij eai (5'4)
J=1 r=1 j=1 i=t
N1 N N2 S N1 M N

[ bl K+ Zbrj hbr] = Z Zau R (5.5)
i=1 r=1 j=1 1=1

Procediendo de igual manera que el apartado anterior con las funciones

> 2> >
h ,é yeée

3 . A . . .
, ' , se obtiene el siguiente sistema matricial
bn bn am am
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de donde se obtiene el resto de la matriz de dispersion S12 y S

5.2.3 Incidencia completa por las dos guias

151
. - - .
°r) -l @ xR +2 xR ).8dx dy
b’ b} b bn b) z
- - -] = (5.6)
a ™~
1) 3, D, >, oD
o - (eb xR’ +e x hbJ) u dx dy

22

Otra manera de caracterizar una discontinuidad cualquiera mediante el

método de adaptacién modal es considerar que todos los modos inciden a la vez

por ambos lados de la discontinuidad, o lo que es lo mismo, plantear el campo

total en cada gufa como superposicién de todos los modos, y obligar después

al cumplimiento de las condiciones de continuidad. Siguiendo con la notacién

anterior vy,

reflejan "M" modos y en la guia "b" "N" modos, tenemos

suponiendo por simplicidad, que en la guia

a" inciden y se

(5.7a)

(5.70b)

Las amplitudes de los modos se muestran en la figura 5.2
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guia b
guia a l
al I b
—_ ] - direccién Z
a® | b —
— | —
con i =1...M vy j=1... N

Figura 5.2.- Amplitudes de los modos en una discontinuidad

i 1 H 1 _)’ — ->
Si se eligen como funciones prueba ham y e (m=1...M) y €.

y

E)b (n=1...N) se obtiene el siguiente sistema matricial
n

QINRRIN

donde las matrices formadas por las amplitudes de los modos son vectores
columna de dimensién M+N y [A] y [B] son matrices cuadradas de orden

(M+N)x(M+N) definidas como

A Aun B B
[A]= Rl y [B]= o (5.9)
NM NN NM NN
donde
A (m,i) —J @ xR +2 xR )3 dx dy (5.10a)
a i am am al 4
. O D LD
AMN(m.J) = . (ebjx ha‘m + € X hbj).uzdx dy (5.10b)
o T A
ANM(n,l) = . (ebnx R+ € X hbn).uzdx dy (5.10¢)
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A (mg) = - J ] (@ x ﬁ;j + E);Jx B, )-8 dx dy (5.10d)
BMM(m,i) = - L (g;lx B);m + E);mx h;l).ﬁ)zdx dy (5.11a)
B, (m.J) = L (ij R+ '3;mx ﬁbj).ﬁ’zdx dy (5.11b)
B, (m.i) = - L @ B’;l + 2;1x B’bn).a’zdx dy (5.11c)
B (n.J) = L (E)bnx E’bl + ‘ébjx B’bn).ﬁ’zdx dy (5.11d)

De la ecuacién (5.8) se deduce que la matriz de dispersién que

caracteriza la discontinuidad es

=5 3 |- 0T ]

21 22

5.4 COMBINACION DEL METODO DE MODOS ACOPLADOS CON EL M.AM.

. L e -2 D
Una vez seleccionados los modos basicos € y h en que desarrollar las

componentes transversales de los modos propios de las guias parcialmente
llenas, podemos expresar los modos propios como suma de los modos bisicos, en

nuestro caso los modos TE y TM de la guia vacia. Estos modos verifican la
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siguiente propiedad de ortogonalidad

(é’l x R ). dx dy = (5.13)
s 1= 0 si i#]

donde la letra “"s" de la integral se refiere a la seccién recta de la gufa
conductora que rodea al dieléctrico y los subindices "i", "j" son, en
realidad, dobles subindices. En nuestro caso esa seccién recta sera
indistintamente la de la gufa "a" o el de la guia "b", pues consideraremos
que ambas tienen las mismas dimensiones externas, ya que si esto no fuera asi

se afiadirfa una nueva discontinuidad al problema.

Sustituyendo las expresiones que dan los modos propios en funcién de los
modos bdasicos, en las integrales que proporcionan las coeficientes del
sistema de ecuaciones anterior, y aplicando la propiedade de ortogonalidad
(5.13) podemos reducir el cdlculo integral a un sumatorio; por ejemplo, para

uno de los sumandos de las integrales (5.10,5.11) tendriamos

A2

I(g xR )3 dxdy=J
az\l am z

a

> >
[ Z Val(r)ear X Z Ia.m(s)hasJledx dy =

_ 2 P 2 _ '
- Z Z Val(r) Iam(s) Ja(eux has)'uzdx dy = Z vai(r) Iam(l‘) (5.14)

Andlogamente

2 D 42 _
L(ebj xR )4 dxdy = Z Vesor Lmcer (5.15)

Para que las expresiones (5.14,5.1S) sean validas, es claro que a la
hora de desarrollar los modos propios en ambas guias es necesario elegir el
mismo ndimero de modos basicos empleados para describirlos, ademis de ser
exactamente los mismos. Por lo tanto en todas las expresiones, los indices

wen

mudos "r" y "s", que significan sumatorio a todos los modos TE y TM de la

guia vacia seran los mismos.
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Con estas expresiones, los coeficientes que forman la matriz de
dispersién [S] de la discontinuidad, que eran integrales dobles extendidas a
la seccién recta del contorno metdlico, pasan a ser sumatorios de los
coeficientes que dan el desarrollo de los modos propios en funcién de los
modos bdsicos, es decir, los coeficientes V e I calculados en el método de
modos acoplados. Este paso proporciona una gran mejora en el tiempo de

ordenador requerido para caracterizar una discontinuidad.

5.4 M.AM. MEDIANTE FUNCIONES BASE ORTONORMALES

En los apartados anteriores se ha aplicado el M.A.M. para obtener la
M.D.G. que caracteriza una discontinuidad. Al estudiar medios no reciprocos
se utilizan las relaciones de ortogonalidad generalizadas. El uso de las
relaciones de ortogonalidad correspondientes a medios isétropos, daria lugar
a una complejidad creciente del sistema de ecuaciones a resolver, a no ser
‘que se pudieran expresar los modos propios no ortogonales en funcién de otros
modos "equivalentes" que si verificaran las mismas condiciones

deortogonalidad que los modos de medios isétropos.

Bernues y Bolle [23] estudiaron una discontinuidad entre una guia vacia
y una guia parcialmente llena con una ldmina vertical deferrita. Debido a la
no ortogonalidad de los modos en la seccion con ferrita, no se podia seguir
el método utilizado para guias isétropas, optando por expresar cada modo
propio en la ferrita como suma de unos “modos dieléctricos equivalentes” que
corresponden a los modos de wuna guia igual a la de ferrita pero
reemplazédndola por un dieléctrico isétropo de la misma permitividad. De esta
forma, los modos en la seccién anisétropa se reemplazaban por los modos de
una gufa dieléctrica equivalente. Algo similar- se puede ver en [24] empleando

una aproximacién de Galerkin.

En este apartado se propone una alternativa que consiste en descomponer
el conjunto no ortogonal en sentido clisico de los modos propios de las guias
no reciprocas en el conjunto de modos basicos empleado en el método de modos

acoplados (modos TE y TM de la guia vacia).
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5.4.1 Incidencia modo a modo

Consideremos una discontinuidad como la de la figura 3.1 y supongamos
incidencia por la gufa "a" con un tnico modo. Imponiendo la conservacién de
las componentes transversales del campo electromagnético, en el plano de la

discontinuidad (z=0) se obtiene

M N
> . >
a é +Z a € = Z b € (5.16)

R = b R (5.17)

donde ya se ha supuesto que hay "M" modos reflejados en la gufa "a" y "N"
modos transmitidos en la guia "b". Igual que antes, se ha denotado al campo

reflejado con . Por simplicidad, haremos a partir de ahora al=1, andlogo a
dividir cada ecuacién por a. Las ecuaciones (5.16) y (5.17) se pueden poner

matricialmente como

g o]
al bl
g P
[l,a’ ..... a’] A [b b ... b] .02 (5.18)
1 M . 1 2 N .
2, >
aM bN
e s
R B
al bl
B B,
[l,a1 ..... aM] : = [bl b2 bN] : (5.19)
2, 2
aM bN
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Empleando las tensiones e intensidades proporcionadas por el método de
modos acoplados, podemos expresar los campos electromagnéticos transversales

a cada lado de la discontinuidad en funcién de los modos TE y TM de la guia

vacia como

0 23]

> > 2

o= LV0 S * va i (5.20)
151 J=1

D e > R 2

B, =1ZII(D R, +Jlem B, (5.21)

donde gtk es el campo eléctrico transversal del modo propio k-ésimo, _e)(l) es
el campo eléctrico transversal del modo bdasico TM i-ésimo, V(n su
correspondiente coeficiente, gljl el campo eléctrico transversal del modo
basico TE j-ésimo y Vljl su correspondiente coeficiente. Andlogamente con los
campos magnéticos de la ecuacién (5.21). Como es légico, los sumatorios se
-deben truncar a un nidmero finito de modos basicos, que llamaremos "NM", de
manera que el nimero de modos basicos TM mas el nimero de modos basicos TE
sea precisamente "NM". Obviando la diferencia entre modos T™ y TE, y

truncando los sumatorios, las expresiones (5.20, 5.21) se pueden reescribir
como

NM >

8, = Z A (5.22)
i=1

P N 2

R, = Z LR (5.23)

donde ahora los primeros valores del indice "i" corresponderidn a los modos TM

y los siguientes hasta el nimero total "NM" de modos bdasicos a los modos TE.

5.4.1.1 Matrices de autovalores y autovectores

Como ya hemos visto, el desarrollo tedrico del método de modos acoplados
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conduce a una ecuacién de autovalores que se resuelve mediante cdalculo
numérico. Los autovalores obtenidos son las constantes de propagacién de los
modos propios que soporta la guia y los autovectores son las tensiones e
intensidades que permiten expresar cada modo propio en funcién de los modos
bésicos escogidos. Por el propio funcionamiento de las subrutinas matemadticas
y la organizacién de la matriz de autovalores, los autovectores resultantes
vienen dados en una matriz cuadrada [A] de orden (2NMx2NM), con NM el ndimero
total de modos basicos empleados; los autovalores (constantes de propagacién)
vienen dados en un vector columna [€] de orden 2NM (se obtendrian por tanto,

2NM modos propios, NM modos en el sentido "z" positivo y NM modos en el
sentido "z" negativo); entonces la columna j-ésima de la matriz [A] es un
vector columna de 2NM elementos, que contiene en sus NM primeros elementos
las tensiones "V1“ (i=1,..., NM) y en sus siguientes NM elementos las
intensidades "11" (i=NM+1,...,2NM) correspondientes al modo cuya constante de
propagacién ocupa el lugar j-ésimo del vector [£]. Ademds, el programa de
cdlculo realizado organiza el vector [£] de manera que en sus primeros NM
lugares coloca los modos que se propagan en el sentido "z" positivo ordenados
por constantes de fase decrecientes y constantes de atenuacidén crecientes y
en los siguientes NM lugares los modos que se propagan en el sentido "z2"
negativo y con la misma ordenacién. Evidentemente, las columnas de la matriz
{A] también se reorganizan convenientemente para que la columna j-ésima sea
el autovector correspondiente al modo cuya constante de propagacién ocupa el
lugar j-ésimo del vector [£]. De esta manera, el vector [£] se puede dividir
en otros dos, cada uno de ellos conteniendo los modos que se propagan unos en

sentido "z" positivo y los otros en "z" negativo. Asi
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- - [ ]
r rl
1
r
L, (r=| .2
T
FNM r i NM
(€] = r = , con - (5.24)
1 r r’
1
r’ ’
2 [r'] = I.2
NM r’
| ] NM

donde los términos l"l son las constantes de propagacién de los modos que

viajan en el sentido "z

hacen en el contrario.

Con la matriz [A] de autovectores, podemos realizar un

positivo y los términos I‘; las de los modos que lo

proceso analogo.

La forma general de [Al, ya organizada seglin lo expuesto anteriormente seria

A A ... A A
1,1 1,2 1,NM | T1,nm41 1,NM+2
A A ... A | A
2,1 2,2 2,NM 2,NM+1 2, NM+2
A ... A I
NM, 1 NM, 2 NM, NM | NM, NM+1 NM, NM+2
Al = |- = — - — = — - -~ - e | e Lo
A ... | A A
NM+1,1 1,2 NM+1,NM NM+1,NM+1 ~ NM+1,NM+2
A .. A I A A .
NM+2,1 2,2 NM+2 , NM | NM+2,NM+1 ~ NM+2,NM+2
. A
| T2nM,1 T2NM,2 2NM,NM | T2NM,NM+1 2NM,NM+2

A
NM+1,2NM

A
NM+2, 2NM

.

. A
2NM, 2NM

(5.25)

con lo que la matriz [A]l se puede dividir en cuatro cajas (las divididas por

las lineas discontinuas); asi
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de forma que en Au estan las tensiones de los modos que viajan hacia las "z

positivas y en A21 sus correspondientes intensidades y en las cajas A12 y A22

las tensiones e intensidades, respectivamente, de los modos que viajan hacia

" n

las "z" negativas. Por lo tanto renombrando los términos "AIJ" a "VU" y a

"1t

.-Iljv- para los modos que viajan en el sentido "z" positivo y a --V;J.. v a

"I;J" los que lo hacen hacia "z" negativo, y renumerando los subindices

podemos poner

A"/ ... V
1,1 1,2 1,NM
[Au] = [V] = V2,1 vz,z V2,NM (5.26a)
A" A" ... V
NM,1  NM,2 NN, NM
I I I
1,1 1,2 1,N\M
o I I 1
[Ale = [I] = 2,1 2,2 2,NM (5.26b)
I I I |
NM,1 NM,2 NN, NM
v’ A'A¢ oo V2
1,1 1,2 1,NM
[Alz] = [V] = Vz,l Vz,z VZ.NM (5.27a)
v’ Vv’ e YV
NM,1  NM,2 NN, NM
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I’ I’ ... I
1,1 1,2 1,NM
~, I’ | & ... D
[Azz] = [T'] = 2,1 2,2 2,NM (5.27b)
I’ I’ oo I
t. NM,1  NM,2 NN, NM

Por conveniencia, en la formulacién que sigue,

vamos a trasponer las
matrices anteriores de forma que

vl = V1Y, 1v]=191, =10t (=i

donde "t" indica trasponer la matriz.

5.4.1.2 Campo en guia "b"

Los modos propios de la gufa "b" se pueden poner en funcién de los modos
basicos como

E [ b b b 1 [> ]
é v VvV ..V é
bl 11 12- 1NM 1
> b b b >
Cp2 21 22 " " 2NM €2
. = . . . . (5.28)
- b b b S
v w V e
bN NI N2 NNM NM

donde "NM" es el nuimero de modos basicos empleado en el método de modos
acoplados y -é)l , B)l los campos eléctrico y magnético transversales,
respectivamente, de dichos modos basicos. ée ha utilizado el superindice "b"
para diferenciar de los correspondientes parametros de la guia "a".

Sustituyendo en la parte derecha de la ecuacién (5.18) se tiene
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2 ] b b b 2
( é V. V. ..V €
b1 1112 INM 1
> b b b >
o2 v21 22 77 "2nMm 2
b b ..b . =b b_...b N . .
1 2 N : 1 2 N N
> b b b >
€ \Y . V e
bN NI N2 NNM J NM
Llamando
[ b b v ]
V. V. _ .
11 12 1NM
b b b
V21 vzz - VZNM
o« K ... O =1lb b_...b L .
1 2 NM 1 2 N . .
b b b
A v
Nl N2 NNM
tendremos que el campo eléctrico total en la guia "b" es
[ > ] (> ]
€ é
b1 1
2 >
2 °,
b b ... Db . = |la, o ..« .
1 2 N : 1 2 NM :
> >
€ €
bN ] NM |

El [ b

h I

bl 11
> b
h

vz | _ | 2
> b
h

bn N1

b b
I .1
12 INM
b b
.1
22 2NM
b b
v 1
N2 NNM

CE N4

o e e

NM

con lo que, la parte derecha de la ecuacién (5.19) se puede poner como

(5.29)

(5.30)

(5.31)

(5.32)
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R rr.r B
b1 1 12 INM 1
sz ;1 ;2 I;NM B)2
[bl b, ... bN] : =[b1 b, .. bN] am : (5.33)
R | (D A ¢ R
bN NI N2 NNM NM
[ i 11 |
Llamando
[ T
SN GO iy
11 12 1NM
b b b
_ 21 22 77 T2NM
[Bl Bz BNM] = [b1 b2 bN] S . (5.34)
§ D N
N1 N2 NNM
tendremos que el campo magnético total en la guia "b" es
. .
hbl hl
B>b2 1_1)2
ooy e m] | ] = [y 2y ] | (539
R B
bN NM
| | L A

5.4.1.3 Campo en guia "a"

Ahora vamos a expresar el campo electromagnético en la gufa "a" es
decir, la parte izquierda de las ecuaciones (5.18) y (5.19) en funcién de

los mismos modos basicos anteriores; para el campo eléctrico tendremos
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- _) - o - - 9 -
P v v? v 2
al 11 12 1NM 1
e vyt L vr? 2
al 11 12 1NM 2
o d .
e’ =|v*y?® vy : (5.36)
az2 21 22 2NM .
s VAN A A 2
aM M1l M2 MNM NM
L A L J L J

Los coeficientes V' e I' se corresponden con los de los modos que se

propagan en la direccién "z" negativa. Hemos empleado el superindice "a"

a" para
denotar parametros de la guia "a".
Sustituyendo en el primer miembro de la ecuacién (5.18) se obtiene
(2 ] [ve v v ][z ]
al 11 12 1NM 1
& vy ve? 4
al 11 12 77 T 1NM 2
[l,a’ a’] 2 =[l,a’ ..... a’] vAyr Lv? . (5.37)
1 M a2z 1 M 21 22 2NM .
2 5@ ¢rya s a >
Cam Vm VMZ VMNM Cam j
L J L l L
Llamando
F a a a T
V..V \Y
11 12 1NM
viy?r oy?
11 12 1INM
= [L,a’ ..... y 2y v? .
[71 7, 7NM] [ 3 aM] v21 sz VZNM (5.38)
viyr v®
M1 M2 MNM

el campo eléctrico total en la guia de entrada se puede expresar como
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F
é -
al >
e
& !
at >
3 €,
[l,a1 ..... aM] e, = [71 (SRR 'JNM] . (5.39)
: >
€
2, NM
e |
aM
Realizando un proceso similar para el campo magnético tendremos
[ T i 1T ]
B) a ? a ﬁ
a1 11 12 1NM 1
2 »@ 1,2 ,a 7 d
hal 11 I12 IINM hz
2, _ ya _,a ,a .
B2 =] Lz = Lonm : (5.40)
B rird.r? i
aM M1 M2 MNM NM
Sustituyendo en el primer miembro de la ecuacién (5.19) tenemos
R ] e |z
al 11 12 1NM
B r*r2.r2 R
al 11 12 1NM 2
, Q) _ , & A »a .
[l,a ..... aM] ha2 —[I,a ..... aM] I21 I22 IZNM : (5.41)
i S D R
L aM N2 NNM NM

Llamando




CAPITULO 5 166
F Ia Ia a
11 12 1INM
’a ’a )a
Iu I12 IINM
[a S ..... 3 ] = [l,a’ ..... a’] r*re?.r? (5.42)
1 2 NM 1 M 21 22 2NM
@ 1,d ,a
INl IN2 " "NNM
el campo magnético total en la guia de entrada se puede poner como
R 1 (5> ]
—>a hl
h’l >
—>a hz
[I,a ..... a’] h’ = [6 3 ..... ] . (5.43)
M a2 2 NM .
5 L™
h’
aM - -

5.4.1.4 Condiciones de contorno en la discontinuidad

Sustituyendo en las ecuaciones (5.18) y (5.19) las expresiones de los

campos eléctrico y magnéticos halladas tendremos :

— del campo eléctrico

ol

al

(¢ TZIEIEY

NM

— del campo magnético

ol

oy

I NN

NM

(5.44)
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-ﬁ’l ] -_gl ]
[a 5 oo E) ] T.%z = [s B, ...B ] 32 (5.45)
1 2 NM . 1 2 NM

_KNM _)NM

[ ] [

Examinando las ecuaciones (5.44) y (5.45) y ya que el conjunto de modos

de la guia vacia es ortogonal, podemos deducir las dos siguientes igualdades

desde i=1 hasta NM (No. modos béasicos) (5.46)

r b
(b .b b ] ij Viz V:NM
Vn v12 VINM
b b b V’lj V;: V;;M
V21 vzz vaM
[b b_ ...b ] . . =[1,a’ a’ ... a’] viyroLov? (5.47)
1 2 11 B I . 1 T2 M 21 22 2KM
:1 :z V:XNM ‘ '
vy ove?
e - M1 M2 MNM
[ T
[ b b b ?1 I?z I:NM
I 1T .1
11 12 1NM . I,a I,a ,a
b b Ib 11 12 7 T1INM
[b b ...b] 1 2z 2 =[1,a’ a’ a] r*r* .. re (5.48)
1 2 14} R : 12 M 21 22 2NM
b .b P
N1 N2 NNM I,a I,a I,a
L g N1 N2 NNM

Las expresiones (5.47) y (5.48) constituyen un sistema lineal de
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ecuaciones no homogéneo, con "2NM" ecuaciones y M+N incdégnitas que son los
"M" coeficientes de reflexiéon y los "N" coeficientes de transmision.
Reordenando el sistema de ecuaciones para que tenga una estructura similar a

la mostrada en la formulacién tipica del M.A.M. se obtiene

w2y vt prpt L
11 12 77 TINM 11 12 7" TINM
_V,a _v,a _V,a _I,a _I,a _I,a
21 22 7 T2NM 21 22 77 T2NM
L VAR T A 4 R, LA L |
M1 M2 MNM M1 M2 MNM
[a; a; "'a;a’bl bz "'bn] b b b b b b =
A" A" w .V I 1 I |
11 12 1NM 11 12 1NM
b b b b b b
v \" ..V I I N |
21 22 2NM 21 22 2NM
b b b b b b
A \Y .V I -
N1 N2 NNM N1 N2 NNM
a
=|vv.. v Pr.nr (5.49)
1 12 INM® 11 12 1NM

Para que el sistema tenga solucion, el nimero de incégnitas M+N debe ser
igual al nimero de ecuaciones 2NM. Por tanto, escogido el nimero de modos
basicos a emplear, el nimero de modos propios empleados en la caracterizacién

de la discontinuidad debe ser el mismo en ambas guias e igual a "NM".

El sistema de ecuaciones (5.49) es valido para un solo modo incidente
(en este caso el fundamental). Si consideramos incidencia completa por la
guia "a", bastaria resolver el sistema (5.49) cambiando el vector de términos
independientes por las tensiones e intensidades correspondientes al i-ésimo
modo que incida, obteniéndose los coeficientes de reflexién y transmisién
correspondientes a ese modo, y que ocuparian la columna i-ésima de la M.D.G..
Para incidencia por la guia "b" se procederia de igual manera. La diferencia
con la formulacién habitual, es que en este caso no existen integraciones a
la seccién recta de la guia. Recordemos, que la combinacién de los métodos de

adaptaciéon modal con el de modos acoplados, reducia este calculo integral a
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sumatorios de productos de tensiones por intensidades, lo cual era un avance
importante en sencillez y rapidez de cdlculo en comparacién con otros métodos
de calculo de modos electromagnéticos, en los que es necesario realizar esas
integraciones de forma numérica. Con esta nueva formulacién, incluso se evita
el realizar esos sumatorios y simplemente, es necesario realizar una
reorganizaciéon de la matriz de tensiones e intensidades que proporciona el

método de modos acoplados.

5.4.2 Incidencia total

En la formulacién anterior es necesario resolver un sistema de 2NM

ecuaciones con 2NM incégnitas, 2NM veces. Aunque esta forma de plantear el

problema resulta trasparente a la hora de interpretar los términos de la

matriz de dispersién, es ain lenta cuando se pretende resolver en el

ordenador. Por ello, vamos a plantear una formulacién alternativa con modos
ortogonales, basada en considerar que todos los modos inciden a la vez sobre

la discontinuidad. Partiendo de la ecuacién de continuidad para el campo

eléctrico (en forma matricial)

. [ 2 1
al al
> -,
€., e,
a
a a_..a . + la’ a ... a’ 2 =
1 2 M . 1 -2 M .
> -é>,
aM aM
! | I ]
>, [ 2 ]
bl bl
>, >
o2 o2
=Ib b ... b . + b b ... b . = (5.50)
1 2 N . 1 2 N :
>, -
e
bN bN

y realizando un proceso similar al de incidencia con un unico modo se llega a
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- N
€ €
1 1
> 2>
©, )
[ocl @ NM] : + [oc1 @ ... aNM] . =
g 4
NMJ NMJ
F F
€ e
1 1
> >
€, €
= [Bl Bz BNM] . + [B1 Bz BNM] . (5.51)
P g
NMJ NMJ
donde
[ ve R ' ]
11 12 1NM
V:I V:2 V:NM
[ocl @, .. ocNM] = [al a .. aM] : : : (5.52)
\AR A T
ML M2 MNM
i X xS ya |
V11 V12 ™ TINM
Vit Ve Vi
[ocl @ .. aNM] = [a1 a ... aM] T : (5.53)
vyt v
ML M2 MNM
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SO VAR 1o
11 12 1INM
VWP v
_ 21 22 7 2NM
[Bl BZ BNM] = [bl b2 bN] . . . (5.54)
veove VP
L N1 N2 NNM

v vt y®

1112 INM

V’b »b b

s o , I E , 21 22 7 T2NM
[131 Bz BNM] = [b1 b2 bN] - : (5.55)

,b b ,b

Vm N2 77 TNNM

‘Realizando el mismo proceso con el campo magnético, tendriamos

R B
al al
R B
a2 , . a2
a a a + |a a e =
SRR [+ - =)
R B
aM L aM
R R
b1 bl
Bz B,
= [b’ b’ ... b’] + [b b b] . = (5.56)
1 2 N . 2 N .
R R
bN bN

Sustituyendo como antes, se obtiene el sistema
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R R | |
1 1
R R,
[ & . + [8 & ... 8 ] .
1 . 1 2 NM X
S >
h hNM
R R
1 1
; R,
= [71 7, : + [71 v, WNM] : = (5.57)
R R
NM
donde
) GO SR
11 12 1NM
121 122 :NM
[61 62 GNM] [a1 a ... aM] S . (5.58)
1 D I
ML M2 MNM J
[ I,a I)a Da 1
11 12 1NM
LIS KD vy
[61 62 6NM] [al a ... aM] S (5.59)
sd 1,3 ,a
M1 M2 T I

MNM
]
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SO SO b¢
11 12 INM
b b ®
- 21 22 77 T2nM
oy 8y o ] = [ b, e m] | 2 (.60
b b ®
N1 ‘N2 " 'NNM
.
.
o pb
11 1277 1INM
e’
y o , I PR , 21 2277 2NM
[B1 Bz BNM] = [b1 b2 bN] o . (5.61)
»b b b
L Im INz"'INNM

Debido a la ortogonalidad de los modos de la guia vacia, las ecuaciones

(5.51) y (5.57) se tranforman en

[“x] + [oc'll = [Bxl + [B;] desde i

1 hasta NM

[611 + [6;] = [‘a‘l] + [7;] desde i = 1 hasta NM

Con estas condiciones se obtiene

Fva Va Va __v,b
11 12 °°° T 1INM 11
v v oLy —v°®
21 22 2NM 21
Vnan V;m T v;NM _Vr’«ll’
[a a a bb’ b’]
2 M 12 i Ia Ia a _I,b
11 12 77 TINM . 11
| Sl S S —1’®
21 22 2ZNM 21
b
) Sl D -1’
M1 M2 MNM N1

matriz -A-

» b
12

_y’®
22

_V’
N2
1°°
12

~1’°®
22

—1’°
N2

(5.62)

(5.63)
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-v'?
M1
[a’a’ ... a’ bb ... b]
1 2 M J —I’a
11

-1’2
21

—1'?
M1

~yv?
12

—v'?
22

—v'?
M2

-1°?
12

-1'?
22

—1°?

M2

ya
1NM
ya
2NM

yv*?
" TMNM

-1’2
T T1INM

—1°?
T T 2NM

12
T TMNM

Matriz -B-

Trasponiendo se puede escribir abreviadamente

N1

12 °°°

22 *°°

Nz

12 °

I
22

Nzt

1NM

2NM

NNM
(5.64)

I
1NM

2NM

1
NNM

(5.65)

(5.66)

Para poder realizar la inversién indicada en (5.66) es necesario que la

matriz [B] sea cuadrada, o lo que es lo mismo, que el nimero de modos propios

escogidos en la guia "a" (M) mas los de la guia "b" (N) sea igual al ndmero

de funciones base (NM).

Como se puede observar en la ecuacién (5.66), el problema ha quedado

reducido a una reorganizacién de los coeficientes obtenidos por el método de

modos acoplados.
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5.5 ENLACE DE DISCONTINUIDADES

El concepto de matriz de dispersiéon generalizada [25-30], surge por el
gran interés despertado en el estudio de discontinuidades miltiples tanto

desde un punto de vista practico como de su aplicacién a la caracterizacién

de distintas estructuras.

En la descripcién del método de adaptacién modal se ha visto cémo
obtener la MDG de una discontinuidad individual. Con el concepto de matriz de
dispersién generalizada es posible conocer la influencia mutua entre dos
discontinuidades, separadas por una guia de longitud dada, independientemente
del resto del conjunto en el que estén inmersas. Cuando el problema sea el de
enlazar distintas discontinuidades, la forma de trabajo serd ir calculando la
matriz de dispersién generalizada de <cada par de discontinuidades
individuales, de manera que, con la resultante de cada par, se obtenga otra

que a su vez se enlazara con la siguiente y asi sucesivamente, hasta llegar a

la dltima discontinuidad.

La forma general de la M.D.G. es

[S 1IS 1
(s} = 11z (5.67)
[821] [822]

donde cada elemento de la matriz total S es una matriz que da cuenta de la

influencia entre los distintos modos que se propagan por las guias.

En la figura 5.3 se representa un problema con varias discontinuidades

encadenadas. La nomenclatura que emplearemos es la siguiente:

a; : matriz columna de amplitudes complejas de los modos propagdndose en la
direccién z>0, a la izquierda de la discontinuidad i-ésima. Dimensién: Mixl
b; : matriz columna de amplitudes complejas de los modos propagindose en la

direccién z<0, a la izquierda de la discontinuidad i-ésima. Dimensién M2xl
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a:’l : matriz columna de amplitudes complejas de los modos propagdndose en la

direccién z<0, a la derecha de la discontinuidad i-ésima. Dimensién: N2xl.

b;” : matriz columna de amplitudes complejas de los modos propagindose en

la direccién z>0, a la derecha de la discontinuidad i-ésima. Dimensiéon NixI.

Una vez establecida la nomenclatura, consideremos la primera
discontinuidad. Puede establecerse el siguiente sistema matricial de

ecuaciones

bl =s! al + & (5.68)
11 12 <1

ol st Al 4+ f Al (5.69)
1 21 22 1

bll= s alls it oM (5.70)
2 n 2 12 1

pIII_ gIl 1T, SIT I (5.71)
1 21 “2 22 <1

donde las dimensiones de los matrices "S" son
s': M2xM1; S': M2xN2; s': NixML; s': NixN2
11 12 21 22

s. N2xNi; s': Nexpz; sM: Pixni; sl Pixp2
11 12 21 22

Guia I1I > Z
Guia I
II {
I | b Guia III
a — 1 .
bl | a 5 , bIII
— II 2 1
—a 111
1 bII i - a
2

Figura 5.3.- Disposicion de dos discontinuidades en cascada
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I . I 111 I I
El objetivo es conocer las relaciones entre b , b »a y a es

1 1’
decir, entre las ondas que emergen de las dos discontinuidades y las que
inciden sobre ellas, estando ambas conectadas por una guia de longitud "L".
En este sentido, se pueden establecer las siguientes relaciones entre las

amplitudes de las ondas que viajan por la gufa de conexién

) (5.72)

a =7_b, (5.73)

siendo 'xi una matriz cuadrada de dimensién NIxNl, con todos los términos
nulos excepto la diagonal principal, cuyos términos son de la forma
exp(—I‘lL), i=1...Nl, con I‘) las constantes de propagacién de los modos que
viajan por la guia de conexiéon segin z>0 y 7_ otra matriz de andloga a la
anterior, de dimensién N2xN2 y cuyos términos no nulos son de la forma
exp(—I‘JL), j=1...N2, siendo I‘J las constantes de propagacién de los modos que

viajan por esa gufa segin z<O.

Sustituyendo las dos ecuaciones anteriores en las expresiones
(5.68-5.71) se obtiene

b = sil al + siz ' b;I (5.74)
bi=s a +S 7 b (5.75)
b;‘ = sﬁ 7, bil + si; ai" (5.76)
b:” =s) 7 b+ S ai" ) (5.77)

Eliminando bil y b;l de las ecuaciones (5.74-5.77) se obtiene la
relacién matricial buscada
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1 1
! 4s! o' E V! 3,1 gt | s 1 g gl! a b
1 1z2e- 1l s 2y 12 o 12 e === (5.78)
11 1 I I1 1 I 1 .11 _II 111 111
+S b
SZI LR 21 [ Szx v, F Szz 7 S1z 22 1 1

donde E y F son las matrices siguientes

-1
D G § S ¢
= - 5.79
F [I S22 7 Sn 7*] ( )
n o1 1’

= - 5.80

E ( 1 Sll 7, S22 3’_] ( )

De esta manera, se podrian ir enlazando discontinuidades, y se

obtendrfa la matriz de dispersién total de la estructura con un numerc de

discontinuidades arbitrario.

5.6 RESULTADOS

En los apartados anteriores se han presentado dos procesos diferentes
para hallar la M.D.G.. En el primero se obtiene mediante el procedimiento
"clasico" y en el segundo los modos propios a cada lado de la discontinuidad
se descomponen en modos TE y TM de la gufa vacia. Cuando el nimero de modos
propios elegido a cada lado de una discontinuidad es igual al nimero total de
modos TE méas TM, la M.D.G. obtenida con ambos procesos es idéntica, con lo
que, desde el punto de vista de obtencién de resultados, emplear uno u otro
método es indiferente. Sin embargo, cuando se aplica el segundo proceso, el
tiempo de calculo empleado para resolver una discontinuidad, cuando se
consideran 80 modos a cada lado, se reduce a la décima parte. Por ello, todos
los resultados que se presentan a continuacién se han obtenido utilizando el
M.A.M. mediante funciones base ortonormales, que obliga a elegir el mismo

nimerc de modos propios que basicos.

Una manera de chequear si los resultados obtenidos para la M.D.G. son
correctos, es comprobar en qué medida se cumplen las propiedades que debe

verificar la matriz de dispersi6on. Para una estructura no reciproca, en el
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capitulo 3 se vio que el coeficiente de reflexibn permanece invariante
respecto a una inversién del sentido del campo externo aplicado y los modos
que viajan segin 2z>0 se intercambian con los que viajan segin 2z<0. Ello
implica que los coeficientes de reflexidon Su y S22 deben coincidir. Para
estructuras de ferrita que llenen completamente la altura de la guia, esta
condicién se cumple, en todos los casos, con una exactitud hasta la tercera
cifra decimal. Si la pieza de ferrita no llena completamente la altura de la
guia, existen puntos del espectro de frecuencia donde se producen
desviaciones en modulo no superiores a 1 dB y en fase no superiores a 3
grados.

Los resultados que vamos a presentar los dividiremos en dos apartados.
En el primero se estudiaran discontinuidades producidas por guias cargadas
con ferritas de altura completa, con magnetizacién transversal a la direccién
de propagacién, y se compararan los resultados obtenidos cuando se emplean
las formulaciones restringida e indirecta con 'Ho del método de modos
acoplados. El objetivo de este paso consiste en chequear la exactitud de los
resultados obtenidos mediante la formulacién indirecta con Ho frente a la
restringida, que en principio supondremos muy precisa, debido a que en un
caso general en el que la estructura a  analizar tenga discontinuidades en las
dos direcciones trasnversales, s6lo se pueden aplicar las formulaciones de
tipo general. A continuacién compararemos los resultados de la formulacién
restringida con los obtenidos por otros autores mediante otros métodos

teéricos o experimentalmente y con nuestras propias medidas.

En el segundo apartado se estudiaran guias cargadas con laminas de
ferrita de altura parcial. Al no existir datos conocidos de discontinuidades
para este tipo de guias, la comparacién de los resultados teéricos obtenidos

mediante el método indirecto con Ho se harad con nuestras propias medidas.

Todos nuestros resultados experimentales haran referencia a una misma
pieza de ferrita, situada en el interior de la guia rectangular, en distintas

posiciones y con valores del campo magnético externo diferentes.
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5.6.1 Ferritas de altura completa

La estructura que vamos a estudiar se muestra en la figura 5.4. Consiste
en una lamina de ferrita, de longitud "L", que ocupa la altura total de la

guia de onda

x4

IHo

AN

Figura 5.4.- Estructura en gufa de onda con ferrita de altura completa.

Dim. (mm.): A=22.86, B=10.16

5.6.1.1 Comparacién entre las formulaciones restringida

e indirecta con Ho

Para realizar esta comparacién se ha estudiado, en funcién del nimero de
modos, la evoluciébn de los parametros S21 y S12 con la frecuencia de una
estructura como la mostrada en la figura 5.4. Los resultados se muestran en
las figuras 5.5, con las dimensiones y caracteristicas de la ferrita
indicadas en las propias figuras. Se ha elegido este caso por ser uno de los
peores que pueden darse, pues presenta dos discontinuidades en la direccién
"x" muy préximas entre si. Como se vio en el método de modos acoplados,
geometrias de este tipo producen un mayor error en la determinacién del campo
electromagnético. A pesar de ello, la formulacién restringida y la indirecta
con Ho proporcionan, a partir de 70 modos, valores para los moédulos de 521 y
S12 muy similares. Para las fases se obtiene un excelente acuerdo con sélo 40
modos. Al emplear la formulacién directa con Ho para la obtencién de los
modos propios, debido a errores numéricos por mal condicionamiento de la
matriz, no se obtienen resultados de la M.D.G. a todas las frecuencias. Esto

prueba la mejor estabilidad numérica de la formulacién indirecta con H
0
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frente a la directa.

Al estudiar los resultados del método de modos acoplados se vio que las
mayores discrepancias para los valores de las constantes de propagacién se
producen justamente en la zona de resonancia. Con objeto de estudiar uno de
los casos mas adversos, se ha llevado la misma estructura analizada
anteriormente hasta la resonancia haciendo que el campo interno estatico de
la ferrita sea de 3400 Oe. En las figuras 5.6, se ve que los resultados para
los coeficientes de transmision en los dos sentidos de propagacién empeoran

apreciablemente.

Para separar los efectos de la resonancia de los de alta concentracién
de discontinuidades en las direcciones transversales, se han modificado la
anchura de la lamina de ferrita y su separacién a la pared lateral, que han
pasado a ser de 4 y 3 mm., respectivamente, aunque manteniendo la misma
frecuencia de operacién y el mismo campo interno, de manera que la ferrita
contintia en resonancia. Los resultados obtenidos (figuras 5.7) vuelven a

mostrar una concordancia similar a los de las figuras 5.5.

Como cbnclusién se puede decir que, cuando se analizan discontinuidades
empleando al menos 70 modos, tanto la formulacién restringida como la
formulacién indirecta con Ho proporcionan resultados similares, siempre que
no se dén situaciones limite tales como discontinuidades transversales muy
puntualmente localizadas y préximas entre si y ferrita magnetizadas en la

zona de resonancia, al mismo tiempo.

5.6.1.2 Comprobacion de resultados

En este apartado se comparan las predicciones teéricas obtenidas a
partir de la formulacién restringida con las obtenidas en ([31] y [32]

Para el caso de la figura 5.4, con una ferrita magnetizada en
" laremanencia, la concordancia de los médulos y las fases de S21 y S1z’ en
funcién de la frecuencia, con los resultados presentados en [31] es
excelente, tal y como se puede ver en las figuras S5.8. Esto es logico debido

a que los valores de las componentes del tensor permeabilidad son cercanas a
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3 Médulo S21 (-dB)

0.25 -
0.2
0.16 | FeQGHz, Hi*5000 Oe
— Restringida
=== Indirecta - HO
o 1 1 1 H i ) 1 ] . 1 1 1

O 10 20 30 40 650 60 70 80 90 100 110 120
No. de Modos

Figura 5.5a.- Convergencia del mddulo de S21 en funcion del numero de
modos. Dim. (mm.): T=0.95, S=1 L=74.9. 411’MS=2200 Gauss, AH=365 Oe.
cr=12.5- J.005. H1=5000 Oe. F=9 Ghz

Fase S21(Grados)
30

F+*9GHz, Hi*5000 Oe
126 —— Restringida
=~ Indirecta - HO
120
115}
110 L
105
100 ] 1 1 1 b 1. b I 1. 1 )} 1

0O 10 20 30 40 50 60 70 &80 90 100 110 120
No. de Modos

Figura 5.5b.- Convergencia de la fase de 521 en funcion del numero de

modos, para el mismo caso que la figura 5.5a.
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Médulo S12 (-dB)

0.7
0.6
05
04
0.3
F=9GHz, Hi*5000 Oe
0.2 — HRestringida
— Indirecta ~ HO
0 1 i P —L L 1 1 1 i | - 1 1

0O 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 110 120
No. de Modos

Figura 5.5c.- Convergencia del mdédulo de S12 en funcion del nuimero de

modos para el mismo caso que la figura 5.5a.

0Fase 812 (Grados)

F*9GHz, Hi=5000 Qe
120 —— Restringida
— Indirecta - HO
110
100
90
80 1 —1L. 1 L 1 H 1 i 1. 1 1

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 10 120
No. de Modos

Figura 5.5d.- Convergencia de la fase de S12 en funcion del ndmero de

modos para el mismo caso que la figura 5.5a.
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5 Médulo S21 (-dB)

F»9GHz, Hi=3400 Oe
3r — Restringida
— Indirecta - HO
256}
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Figura 5.6a.- Convergencia del mddulo de Sz1 en funcion del numero de
modos. Dim. (mm.): T=0.95, S=l. =74.9. 4rtMS=2200 Gauss, AH=365 Oe.
cr=12.5— j.005. H‘=3400 Oe. F=9 Ghz. (En resonancia).
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Figura 5.6b.- Convergencia de la fase de S21 en funcion del nimero de

modos, para el mismo caso que la figura 5.6a.



CAPITULO 5 185

5 Médulo 812 (-dB)
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No. de Modos

Figura 5.6c.- Convergencia del mddulo de S12 en funcidn del nimero de

modos, para el mismo caso que la figura 5.6a.
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Figura 5.6d.- Convergencia de la fase de S12 en funcion del ntimero de

modos, para el mismo caso que la figura 5.6a.



CAPITULO 5 186

Mdédulo S21 (-dB)
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Figura 5.7a.- Convergencia del mddulo de S21 en funcion del numero de
modos. Dim. (mm.): T=4, S=3, L=74.9. 4mM _=2200 Gauss, AH=365 Oe.
er=12.5— J.005. H1=3400 Oe. F=9 Ghz. (En resonancia).

0 fase S21 (Grados)

300
240+
180}
120

F=9GHz, HI=3400 Oe
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Figura 5.7b.- Convergencia de la fase de S21 en funcion del numero de

modos, para el mismo caso que la figura 5.7a.
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Figura 5.7c.- Convergencia del mddulo de S12 en funcidon del niumero de

modos, para el mismo caso que la figura 5.7a.
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Figura 5.7d.- Convergencia de la fase de S12 en funcién del niumero de

modos, para el mismo caso que la figura 5.7a.
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la unidad, y el campo electromagnético en el interior de la guia queda

caracterizado con gran exactitud mediante el método de modos acoplados.

En las figuras 5.9 se comparan los resultados experimentales de [31]
correspondientes a los parametros S21 y S12 en funcién del campo magnético
externo aplicado, para una gufa con ferrita saturada cuyos datos se muestran
en las propias figuras, con los obtenidos mediante la formulacién
restringida. Los resultados tedricos describen bastante bien el
comportamiento de S21 y sz' En este caso los valores del tensor
permeabilidad se han obtenido directamente a partir de [33], y no se han
empleado las férmulas correspondientes al tensor de Polder. La razén para
utilizar directamente los valores de p y k obtenidos en [33] de forma
experimental, estriba en la pobre utilidad de la formulacién que da el tensor
de Polder. En muestras de forma prismatica el campo magnético estatico
interno no- es uniforme, por lo que a lo sumo se podria hablar de un tensor

permeabilidad efectivo, pero nunca real, pues sus valores serian funciétn de

la posicién dentro de la pieza de ferrita.

Por todo ello Hoffmann [32] utiliza un proceso inverso al que
aparentemente pareceria légico, que consiste en realizar medidas de dos
parametros de la matriz de dispersién en médulo y fase y, a partir de ellos
junto con un proceso fiable de andlisis de la discontinuidad, se logran
obtener los parametros del tensor permeabilidad. La comparacién entre los
resultados que se obtienen al utilizar estos valores de pu y x y los
obtenidos mediante el tensor de Polder, muestran una clara ventaja_a favor
del procedimiento utilizado en [32]. Esto se puede ver comparando la; figuras
5.10a,b, donde se presentan los valores de S21 y S12 en funcién de la
frecuencia, obtenidos con p y k experimental, utilizando la formulacién
restringida, con las figuras 5.11a,b donde se muestran los mismos resultados
pero obtenidos mediante el tensor de Polder. Hay que notar que los valores de
i y k experimentales se calcularon directamente de las graficas publicadas en

[32] por lo que los resultados presentados no son absolutamente seguros.
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Médule
1 /\
" / \ /ﬁé
0.6 /
0.4 /
0.2~ — s21-812) |
*  821(-812) [31]
1 i
9 9.6 10 10.5 1 1.5 12
F (GHz)

Figura 5.8a.- Variacién del mddulo de S21 con la frecuencia, para una
ferrita magnetizada en remanencia. Dim. ( mm.) T=3.5, S=5.5, L=54, Mr=1000

Gauss, er=14.
. Fase (Grados)
360 :
H H e/‘
300 //
240 ; =l /
1201 — s21 3 e
---- 812
60| — s21-812 i S
* saes2fafl |, T e
H — ~ \
9 9.5 10 10.56 " 1ns 12
F (GHz)

0
8.5

Figura 5.8b.~ Variacion de la diferencia de las fases de S21 y S12 con

la frecuencia, para el mismo caso de la figura 5.8a.
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Figura 5.9a.- Variacion de los mdédulos de S21 y S12 con el campo externo

aplicado. Dim. (mm.) T=4, S=2, L[=4, er=12— j0.005. Valores del tensor [ul]
obtenidos de [33]
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* 821 (Exp) (31]
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Figura 5.9b.~ Variacion de las fases de S21 y S12 con el campo externo

aplicado, para el mismo caso de la figura 5.9a.
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Figura 5.10a.- Variacion de los mddulos de 32 y S12 en funcién de la

1
frecuencia. Dim. (mm.) T=.95, S=1, L=74.9. 4nMS=2200 Gauss, AH=365 Oe.

cr=12.5- J.005, H1=3400 Oe. Valores del tensor [u] obtenidos de [32].
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Figura 5.10b.~ Variacion de las fases de S21 y S12 en funcién de la

frecuencia, para el mismo caso de la figura 5.10a.
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Figura 5.11a.- Variacidén de los mddulos de S21 y S12 en funcién de la

frecuencia. Dim. (mm.) T=.95, S=1, L=74.9. 41tMs=2200 Gauss, AH=365 Oe.
er=12.5- j.005, H‘=3400 Oe. (En resonancia).
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Figura 5.11b.- Variacion de las fases de S21 y S12 en funcion de la

frecuencia, para el mismo caso de la figura 5.11a.
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Figura 5.12a.- Comparacién entre los resultados tedricos y

experimentales, para el mddulo de S11 (rig. 5,4'). Dim. (mm.) T=3, S$=3, L=6,
41[Ms=1790 Gauss, AH=39 Oe, 8:-:15'3’ Hex‘ = 1500 Oe.
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Figura 5.12b.- Comparacién entre los resultados tedricos 'y

experimentales, para la fase de Su’ para el mismo caso de la figura 5.12a.
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Figura 5.12c.- Comparacién entre los resultados tedricos y

experimentales, para el mddulo de 521’ para el mismo caso de la figura

5.12a.
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Figura 5.12d.- Comparacién entre los resultados tedricos y

experimentales, para la fase de 521’ para el mismo caso de la figura 5.12a.
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Figura 5.12e.~ Comparacién entre los resullados tedricos y

experimentales, para el mddulo de Slz, . para el mismo caso de la figura
5.12a.
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Figura 5.12f.- Comparaciéon entre Llos resultados tedricos y

experimentales, para la fase de 512’ para el mismo caso de la figura 5.12a.
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Por 1ltimo, en las figuras 5.12 se presentan comparaciones entre los
resultados obtenidos por la formulacién restringida y nuestras medidas para
todos los pardmetros de la matriz de dispersion tanto en médulo com en fase.
El campo magnético externo aplicado fue de 1500 QOe. y en este caso el factor
de desmagnetizacién es practicamente nulo, con lo que el campo externo y el
interno, son aproximadamente los mismos. La coincidencia entre la teoria y el

experimento es buena.

5.6.2 Ferritas de altura parcial

En este caso la configuracién estudiada se muestra en la figura S.13. Se
han realizado dos tipos de medida, una con la pieza de ferrita pegada a la
pared lateral y otra separada una distancia de 3 mm. Los resultados teéricos
se han obtenido mediante la formulacién indirecta con Ho’ empleando un total
de 80 modos basicos seleccionados por frecuencias de corte crecientes. El
campo magnético externo aplicado ha sido de 2000 OQe. y los parametros del
tensor permeabilidad se han obtenido empleando la formulacién correspondiente
al tensor de Polder con los factores de desmagnetizacién apropiados. En las
figuras 5.14 y 5.15 se comparan los resultados teéricos y experimentales de
todos los parametros de dispersion, como funcién de la frecuencia. Las
caracteristicas y dimensiones de la ferrita se muestran en la propia figura.
Al aplicar un campo externo de 2000 Oe., el valor teérico del campo interno
resultaba ser de 950 Oe. Los resultados teéricos que se presentan se han
obtenido con un valor del campo interno de 1000 Oe que, comparado con el
teérico de 950, estda dentro del error de los dispositivos de medida de que se
disponia. A partir de los resultados mostrados en las graficas y mediante un
proceso similar al mostrado por Hoffmann [32] se podrian obtener valores

optimizados de las componentes del tensor permeabilidad.

Como conclusién se puede decir que tanto la formulacién restringida,
alld donde sea aplicable, como la indirecta con Ho proporcionan resultados
comparables con la experiencia, siempre y cuando las componentes del tensor
permeabilidad que caracteriza el material de ferrita se encuentren bien

determinadas.
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Figura 5.13.~ Discontinuidad en guia imagen anisétropa. Dim. (mm.):

A=22.86, B=10.16, T=6, H=3, L=10.16. 41tMs=1790, AH=39, er=15.3. Hex=2000 Oe.
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Figura 5.14a.- Comparacién entre los resultados tedricos y

experimentales, para los mdédulos de Sll y 521 correspondiente a la estructura

de la figura 5.13 con S=0.
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Figura 5.14b.- Comparacién entre los resultados teéricos y

experimentales, para la fase de Su’ correspondiente a la estructura de la

figura 5.13 con S=0.
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Figura 5.14c.- Comparacién entre los resultados tedricos y

experimentales, para la fase de 521’ correspondiente a la estructura de la

figura 5.13 con S=0.
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Figura 5.14d.- Comparacién entre los resultados tedricos 'y

experimentales, para el médulo de 312’ correspondiente a la estructura de la

Sfigura 5.13 con S=0.
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Figura 5.14e.~ Comparacién entre los resultados tedricos y

experimentales, para la fase 512' correspondiente a la eslructura de la

figura 5.13 con S=0.
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Figura 5.15a.- Comparacion entre los resultados tedricos y

experimentales, para los mddulos de S11 y Szt’ correspondiente a la

estructura de la figura 5.13 con S=3.
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Figura 5.15b.- Comparacion entre los resultados tedricos y

experimentales, para la fase Su’ correspondiente a la estructura de la

figura 5.13 con S=3.
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Figura  5.15c.- Comparacion entre los resultados tedricos y

experimentales, para la fase de S21’

figura 5.13 con S=3.
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Figura 5.15d.- Comparacién entre los resultados tedricos

y

experimentales, para el mdédulo de Slz’ correspondiente a la estructura de la

figura 5.13 con S=3.
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Figura 5.15e.- Comparacién entre los resultados tedricos 'y

experimentales, para la fase de Slz, correspondiente a la eslructura de la

figura 5.13 con S=3.
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Las conclusiones y principales aportaciones de esta tesis son las

siguientes:

— Se han estudiado diversas formulaciones del método de modos acoplados,
extendiendo su validez al andlisis de guias con medios magnéticos en su
interior. Las formulaciones aplicables a estructuras de tipo general se han
modificado para mejorar su convergencia mediante los apropiados desarrollos

de funciones que fuerzan a cumplir algunas de las relaciones de continuidad.

— Se ha introducido una formulacién del método de modos acoplados valida
para el caso de guias parcialmente llenas de ferritas magnetizadas
transversalmente de altura completa, supuesta la propagacién de modos que no
varian con la direcciéon del campo externo; los resultados obtenidos, tanto en
la determinacién de las constantes de fase, atenuacién y de los campos, han

demostrado una fuerte mejora en la convergencia y exactitud de las

soluciones.

— La formulacién indirecta, de tipo general, se ha aplicado al andlisis
de defasadores toroidales, obteniéndose resultados similares a los
conseguidos por un método numérico puro como es el de diferencias finitas.
Asimismo, se han estudiado estructuras dieléctricas abiertas con medios no
reciprocos, obteniéndose resultados comparables a los proporcionados por
otros métodos tedricos. Las discrepancias con los resultados experimentales
se han explicado cualitativamente, pero no cuantitativamente debido a la

insuficiencia de los datos publicados.

— Se ha introducido una formulacién del método de adaptacién modal, que
junto con el método de modos acoplados, permite analizar discontinuidades
simples mediante una simple reordenacién de la matriz de tensiones e
intensidades; esto produce un reduccién del” tiempo de calculo, sobre

aplicaciones anteriores de ambos métodos, de un orden de magnitud.

— La unién del método de modos acoplados en su formulaciéon general,
junto con el método de adaptacion modal y la matriz de dispersién

generalizada, ha permitido analizar discontinuidades en guias de onda con
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ferrita transversalmente magnetizadas, cuando existen discontinuidades en las

tres direcciones del sistema de coordenadas.
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APENDICE A

Matrices de las formulaciones generales

En todo el desarrollo teérico del método de modos acoplados se

consideran las matrices columna de tensiones e intensidades siguientes

[v(n)] (NTM x 1)’ [v[m]] (NTE x 1) ° _I(n)] (NTM x 1) ° [I[ml] (NTE x 1) (A.1)

v ] z
[Kc(n) V(n)] (NM x 1)’ _Kc[ml I[m]] (NTE x 1) (a.2)
donde NTM es el nimero de modos TM y NTE el de modos TE.
al) Matrices del Método Indirecto
Matrices de KV~
c(i) (1)
RS ] =|ljwe T T _ds (A.3)
[ (n)(1) NTMxNTM JJS 33 (1) (n)
A 8 T(l) 9 T(l)
[R(n)(i)] = Wty T x %y T 98 (A.4)
NTMXNTM s

[ B I 8 Tm 8 Tm
R ] = jwl-¢ —/w——+¢e ————— | T _ds (A.5)
(n)(§] NTMxNTE s 31 Jdy 32 4 x (n)

2

i I
Matrices de Kcm 0l
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[ Btotal B 1 A A 1t
s ] - [s ] L [s ][s ] (A.6)
[m]1{)] NTEXNTE (mI[]1 [3 {ml [31
Ctotal (o 1 A (o t
s ] - [s ] . L [s ] [ss ] (A.7)
[ [m](1) NTExNTM [m](1) [3 {m] (11l
[ Dt otal D 1 A o 1t
s ] - [s ] _ L [s ] [ss ] (A.8)
[mll}i NTExXNTE [m){j1 3 [m] 1l
donde
sh =l jop T .ds (A.9)
{m] - JO Has im ’
NTEx1 JJs
B .
[S lmlm] e J;,W Has Tipy Ty 95 (A.10)
[ 6T 6T ]
(of [. . (1) (1)
S ] = jo | u g ——— | T ds (A.11)
[ LU S — J js i 31 8y 32 4 x | [m]
3 [ 8T T T
D . 8] §)]
S ] = jolp —>—+p —2E | T ds (A.12)
[ L0} [— J:s i 31 4 x 32 3y | [m]
8T aT
Cc (1) 1)
SS ] =—-juw - i ds (A.13)
[ Inl] rext J:L [ 313y 32 4 x
(A.14)
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a2) Matrices del Método Directo

Matrices de K V*
c(l) (1)

C 1,2 2 1
P ] = — K K — T T, ds
[ (n) (1) NTMxNTM Jw e(n) (1) J‘J's 833 1  (n)

~

aT e 8T

e
A 2 31 $) a2 )
P ] = K - + —— w1 T ds
[ (n) (1) NTMXNTM c(n) . [833 d x 5:33 ay } (n)

B 2 €0 9 Ty €22 Ty
[Pmn] = Ko a7y teoaw | Twi
DUy rMeNTE oin < 3?7y a3 n

Matrices de Kmu lIle

B | 2 1
Q ] = - K K — T T ds
[ [ml(j] NTEXNTE Jo clml]l elj) jJ'S “33 1 [m]

[QC ] = K T3 m s (1
{ml(D) NTExXNTM clm] . Hay ay paa g x

D
% ] - K
[ mlglf g Ol (m]

Matrices del término Ho(z)

2

R S
[Q? 1] ) ;(é] Z Kim : Ty ds
m NTEx1 ] “33

(A.15)

{A.16)

(A.17)

(A.18)

(A.19)

(A.20)

(A.21)
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( p 8T p_ 8T
PQQ? J = alb - 3 ., 32 3 x(" ds (A.22)
M NTMx1 s By 0¥ K33
p, 4T p 9o T
[QQ([: ]] _ alb 31 - x(J] . 32 - ST (A.23)
™1 nrExt < His Hyy ©F
a3) Matrices de la ecuacién de autovalores
[ total 1 clt
z°°] = [z ] - — [zzz ] [ss ] (A.24)
(n)(1) NTMxNTM (n)(1) E (n) n
[ total 1 p 1
z“] = [z ] _— [zzz ] [ss ] (A.25)
(n)(J] NTMxNTE () I3 (n) §)]
[ ztotal z 1 z A ]t
z °°] = [z ] + o [zz ] [s ] (A.26)
(n)[j] NTMxNTE (n)(J] 3 (n) [y
[zﬁ“‘] = [zi : m] - —-—é [zzf ]] [ssfn]t (A.27)
mH )] N TEXNTM m m
[ total 1 2 p 1t
Z ] = [Z ] - — [ZZ ][SS ] (A.28)
(m](J] NTExNTE {mI(j] I3 [m] 8)
total z 1 z A
zZ: ] = [z ] + —_ [zz ] [s ] (A.29)
[ (mllj] NTEXNTE (mI{ j] £ [m] §)]

donde
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aT aT
- 3 W (n)
[Z(n)(l)] (NTM x NTM) J o [pn 8y dy
s
T 8T aT 48T aT, 8T
(1) (n) (1) (n) (1) (n)
“Poax 7y MPady ax tHedx Tx ]ds (A.30)
aT 48T
= 3 8]} (n)
[z(n)[,ll] (NTM x NTE) Jw [ pll d x ay *
S
4T 48T 8T 8T 8T 48T
[J1 (n) 1J] (n) [) (n)
thedy gy Padx dx  MP2dy a—;—] ds (A.31)
7 =i w 3 T(l) 8 T[ml _
ImIB | (NTE x NTM) J K’ mnay 4 x
s
_ 8 T(i) 8 T[ml + 8 T(i) 0 T[ml _ 8 T(l) 8 T[m] ds (A.32)
e 3x 3 x pzxay ay B 7% 4y )
aT 48T
- s (3 {ml
[Z[mlul] wiE x Nt 3 ¢ [ Minax ax T
s
aT 8T 8T 8T aT 38T
8)) [m] §)] [m} {j] [m]
+“126y 8 x Tl x 3y +uzzay 3y ]ds (A.33)
aT 8T
(A.34)

z _ s (n) (n)
[Z(n)[]]] ~NTM x NTE) V7 [”13 Tyway Ml x | O
S
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z 8 T[ml 8 T(ml
[z[mlljl] (NTE x NTE) 3% Baln % Mty 3y ds
S

z 8 T(n) 9 T(n)
[zz(n)] oM x M Ty “HsTax ds
s

ZZz = —iw g T[m] n 8 T[ml ds
fm] | (NTE x 1) J “13 d X B 73 y
s

aT 8T
(1) (n) +

[Y(n)(l)] oM x oy 9 [ ndx 3x
s

+ e 9 T(l) 8 T(n) +e 8 T(l) 8 T(n) +e 8 T(l) 8 T(n) ds
128y 48x 21 x 4y 23y Jdy
a
(n)[J] ] (NTMXNTE) nady 8x
s
e 0 T[Jl 8 T(n) _ € 8 T[jl 8 T(n) +e 8 T[j] 9 T(n) ds
128 x 8x 218y 0@y 228x dy

aT 4T
(1) (m]

‘13 x 3y

[Y(m](l)] NTE x Ny~ ©

(A.35)

(A.36)

(A.37)

(A.38)

(A.39)
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8T
—g 0 _a T. ml _ @ Ty & Ty Ty @ Tim ds (A.40)
128y dYy 219 x 48 x 223y 08X .
[ml(j1{ (NTE x NTE) nady dJy
s
ce ot 2 T e 2T 2 Timy re 2 Tty 9 Tim ds (A.41)
23x 8y 228y 48X 228 x 0 X .
z 9 T(n) 8 T(n)
[Y‘")“’] i x M) O o x T Smlway | (A.42)
s
z 9 T[ml 8 Tlm]
[Y[m]“)] NTE x NTM) O “falw Ty T fmlwax |4 (A%
s
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APENDICE B

Matrices de la formulacién restringida

Las matrices utilizadas en el apartado correspondiente a la formulacién
restringida son las siguientes

\' I J K I*
1 1 1 cl 1
[v]= . ,[1]= : .[J]= : ,[Klz]= : (B.1)
m . m . m - cm m .
\' I J K I?
m m m cm m
* ] TJ 8 T_
(Emj) = > W Tx_- dx (B.Z)
0
a
a
(Mmj) = — J ", _T) T dx (B.3)
0
. 2 ] 'rJ
(Mmj) =-| n — T_dx (B.4)
0
. a ] T, 8T
Mp)="] *.7x ax = (B-3)
0
d : 8 Tm
(Mmj) = - }J.a T,] —-a—;{— dX (B.6)

a a Tm
(Nm) = —J B, 5% dx (B.7)
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(N;) =—J u, T dx (B.8)
0
K2 0... 0
. cl
[D ]=-¢ T, : (B.9)
mm w . . -2
0 K
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APENDICE C
Tensor Permeabilidad

En la tabla C.I se muestran esquematicamente la disposicién de las

componentes del tensor permeabilidad segin la direccién de magnetizacién.

Direc. Campo Componentes de Componentes de
Magnético Ho la diagonal fuera de la diagonal
g11 = &:o 623 = JK
X €2 =& €5, = —iK
633 = €z €12=€13=€21=§31=0
ezz = g0 ng = Jx
Y g11 = El €5, = ik
€33 = Ez, &:12:&21: 23=632=0
€33 = 60 €12 = JK
Z E11 = gl 521 =~k
€22 = E2 €13‘:'631—_-63‘2:3::€32=()

Tabla C.I.~- Componentes del Tensor permeabilidad

Magnetizacién a saturacién

Se ha utilizado el tensor permeabilidad de Polder, valido para ferritas

infinitas

(wi + wd) ©_

2

. 2
(wl+ de) -w

(C.1)
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W w
K = — 2 = (c.2)
(wl + wd) -w

donde
0w =79 4nM w =7 H (7] =—-—1— AH
s L4 s’ 1 ¥ 1’ d 2 4

¥ =ge/2mc, es la razén giromagnética del electrén.

"g" es el factor de Landé para del electrén

l—ll es la intensidad de campo magnético interno (en Oersteds),
41tMs es la magnetizacién de saturacién de la ferrita (en Gauss),
AH es el ancho de linea de la ferrita (en Oersteds)

w es la frecuencia angular de operacién (w=2nf).

Se puede observar que tanto £ como k pueden ser complejos, es decir, el
material puede presentar pérdidas, lo cual se produce cuando el ancho de
linea es distinto de cero. En otro caso, tanto glcomo Kk son reales (la
componente del tensor permeabilidad fuera de la diagonal principal imaginaria
pura). Cuando la ferrita es finita, el campo externo y el interno no son
iguales, y es necesario tener en cuenta el factor de desmagnetizacién en la

direccién del campo externo

Magnetizacién a remanencia (M )
r

En este caso, se utilizan férmula empiricas obtenidas a partir de

resultados experimentales (referencia {16] del capitulo tercero)

Mr 3/2
§=u°+(1—uo)[M ] (C.3)

s

donde M es la magnetizacién en la remanencia y
r

w 2
u’=%1—[s] +% (C.4)
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K= —m " (C.5)

= s (C.6)

En caso de magnetizacién a la remanencia, muchos autores consideran f;‘o
igual a la unidad. Sin embargo, no es siempre una buena aproximacién. En este

caso, no se han considerade pérdidas por ser normalmente poco relevantes.
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