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1. Tecnologia de Radiofrecuencia y Microondas

TEMA 1

Tecnologia de Radiofrecuencia y Microondas

1.1 Introduccion

Vamos a empezar respondiendo a unas cuantas preguntas que plantea la tecnologia de microondas:

1.1.1 ;Qué son las microondas?

Las microondas son ondas electromagnéticas cuyo espectro se encuentra en el rango de 300 M H z a 300 GH z. Dentro
de ese intervalo, se definen 3 subintervalos:

2 Radiofrecuencia: de 300 M Hz a3GHz
2 Microondas: de 3GHza30GHz
2 Milimétricas: de 30 GHz a 300 GH =z

Estas frecuencias son tan elevadas que no se puede usar la Teoria de Circuitos, por lo que, rigurosamente, habria que
aplicar la Teorfa de Campos Electromagnéticos.

1.1.2 ;Por qué hay que subir en frecuencia?

Hay varias razones que motivan usar frecuencias mas elevadas:

2 Saturacion del espectro: cada vez hay mas servicios y mas frecuencias usadas, por lo que se hace necesario
buscar nuevas frecuencias para dar mds servicios.

> Anchos de banda elevados: los nuevos servicios solicitan anchos de banda cada vez mayores, dificiles de
conseguir con las frecuencias normales de otros servicios.

2 Focalizacion de la energia: mejorar la resolucién angular de las antenas haciéndolas mds pequefias, necesario
para comunicaciones punto a punto y radar. En el radar se consigue mayor resolucién cuanto mayor es la
frecuencia. Por ejemplo, con una antena parabdlica de 1 m de didmetro, a 1 GH z el radio de un rayo es de 50°,
mientras que a 10 GH z es de 5°, por lo que a la hora de transmitir entre dos puntos es mds eficiente, y si se
trata de un radar, tiene mas resolucion.
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1.1. Introduccién 1. Tecnologia de Radiofrecuencia y Microondas

2 LOS (Line Of Sight, Visibilidad Directa): radioenlaces punto a punto (satélite, servicio fijo)

2 Mecanismos interesantes: por ejemplo, a 60 GH z hay un pico de absorcion en la atmdsfera muy grande, lo
que puede servir para servicios a muy cortas distancias con un grado de privacidad relativamente elevado. Se
puede usar por ejemplo en redes locales inaldmbricas. Existen varios picos de absorcion, entre los cuales se
encuentran las llamadas ventanas de transmisién.

1.1.3 ;Por qué nos resulta extraiia la alta frecuencia?

Hasta hace relativamente poco tiempo no se han desarrollado aplicaciones para altas frecuencias.
Empezaron en la II Guerra Mundial con los radares, continuando més adelante con sistemas de comunicaciones.

En la actualidad, hay mds aplicaciones, por ejemplo:

2 Telefonia moévil

V)

Television por satélite: ya que las microondas no se curvan en la ionosfera, por lo que pueden atravesar la
atmosfera

Redes de Area Local Inaldmbricas (Wireless LAN, o WLAN)
Automocion: radares de la Guardia Civil, detectores de colisiones, etc.
Aplicaciones domésticas: horno microondas (2.45 GH z)
Aplicaciones industriales: secado (granos de café, tejidos, ...)

Aplicaciones médicas: aplicar calor localizado (lesiones musculares), céncer, ...

¢ v 0 U U U

Radioastronomia: deteccion de radiacién

1.1.4 ;Qué pasa con los circuitos cuando se sube en frecuencia?

Figura 1.1: Bobina (real)

El incremento de la frecuencia en los circuitos hace que se manifiesten efectos que afectan a su funcionamiento:

2 Efectos de propagacion: no es vélida la Teoria de Circuitos, al ser el tamafio comparable a la longitud de onda
2 Efectos de radiaciéon

2 Efectos parasitos, ya que los componentes no se pueden considerar ideales

http://www.telecos-malaga.com 4 Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org)



1. Tecnologia de Radiofrecuencia y Microondas 1.2. Componentes e interconexiones

O—— O

A}l
/1

Baja frecuencia Alta frecuencia

Figura 1.2: Inductor ideal y modelo para altas frecuencias

> Efecto pelicular: la corriente circula s6lo por la superficie de los conductores, incrementandose su resistividad

2 Al incorporar los elementos a un circuito, interactia con los otros elementos al decrecer el campo en funcién
de 1/r en lugar de 1/72 como decrece a bajas frecuencias

En la figura (1.1) vemos el esquema de una bobina real y en la (1.2) vemos los modelos para bajas y altas frecuencias.

En baja frecuencia tenemos una definicién univoca de tension y corriente, ademds de haber confinamiento natural de
los elementos.

En cambio, cuando hay alta frecuencia, la tension y la corriente no tienen sentido fisico.

g I,

L %
I i

Figura 1.3: Ejemplo del efecto de propagacion a altas frecuencias: 11 # Is y Vi # Vo

A la hora de tratar con las altas frecuencias podemos dar dos enfoques:

2 disminuir el tamafio de los elementos, para que se siga cumpliendo la Teorfa de Circuitos. Es una técnica
limitada y poco profesional

> abandonar el modelo de pardmetros concentrados y convivir con los efectos. Es la orientacién mas “profesional”

1.2 Componentes e interconexiones

Dentro de los componentes, tenemos los pasivos y los activos:

2 Los activos son los que se realizan fisicamente con dispositivos semiconductores.

2 Los pasivos se pueden realizar de dos formas: con elementos concentrados (dimensiones mucho menores que
la longitud de onda) o elementos distribuidos (dimensiones comparables a la longitud de onda)

Nota. En esta asignatura sélo vamos a tratar con elementos pasivos

Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org) 5 http://www.telecos-malaga.com



1.2. Componentes e interconexiones 1. Tecnologia de Radiofrecuencia y Microondas

Para las interconexiones, se habla de lineas de transmision y de guias de onda.

perimetro

Hablando de los conductores, sabemos que las pérdidas de un conductor son proporcionales a la relacion =_ =,

razén por la cual una guia de onda cilindrica tiene menos pérdidas que una rectangular.

Son mds comunes las técnicas de guia de onda, al ser mas precisas que la tecnologia planar, que se usa para circuitos
integrados de microondas (MIC: Microwave Integrated Circuit). Dentro de los MIC encontramos 2 tipos:

2 HMIC: Hybrid MIC (Hibridos), los que estdn fabricados a partir de un substrato dieléctrico y los elementos de
circuito se sueldan al substrato (en especial los elementos activos)

> MMIC: Monolythic MIC (Monoliticos), los que estdn formados por un substrato semiconductor sobre el que
se depositan los materiales para formar todo el circuito.

http://www.telecos-malaga.com 6 Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org)



2. Lineas de Transmision

TEMA 2

Lineas de Transmision

2.1 Resumen de la teoria de lineas de transmision

El concepto de linea de transmision estd asociado a la propagacién de modos TEM en estructuras con dos con-
ductores, de seccidn transversal arbitraria (figura (2.1)) y con simetria transversal. Consideraremos en un principio
conductores perfectos (sin pérdidas).

Figura 2.1: Ejemplo de linea de transmision con seccion transversal arbitraria

Recordamos de Electromagnetismo II que hay distintos modos de propagacion, que corresponden a varios tipos de
soluciones de las ecuaciones de Maxwell. Estos modos son:

2 TEM: Transversal Electromagnético, en el cual los campos no tienen componente en la direccion de invarianza
de las condiciones de contorno:

H,=FE,=0

2 TE: Transversal Eléctrico, donde sélo el campo eléctrico no tiene componente en la direccidén de invarianza de
las condiciones de contorno:

E, =0, H #0

Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org) 7 http://www.telecos-malaga.com



2.1. Resumen de la teoria de lineas de transmision 2. Lineas de Transmision

2 TM: Transversal Magnético, donde es el campo magnético el que no tiene componente en la direccién de
invarianza de las condiciones de contorno:

H,=0, B, #0

Los modos TEM se pueden propagar a cualquier frecuencia (tedricamente), mientras que los modos TE y TM tienen
frecuencias de corte inferiores (son soluciones paso alto). En realidad, los modos TEM permiten transmitir energia
desde frecuencia cero hasta la frecuencia de corte del siguiente modo que sea solucién del problema. Cuando se
propagan varios modos en un medio, hay distintas constantes de propagacién para cada modo, por lo que se produce
dispersidn, razén por la que es préctico trabajar con frecuencias inferiores a las de corte de los modos superiores.

Cuando no se propaga un modo a través de una estructura se dice que esta al corte.

Los modos TEM necesitan para propagarse de la existencia de dos conductores independientes o mas, que no tengan
contacto eléctrico. Ademas, permiten transmitir energia sin distorsion.

En este tema trataremos con los modos TEM, mientras que en el 4 trabajaremos con los modos TE y TM.

o=0

o.B

Figura 2.2: Diagrama de dispersion para un dieléctrico sin pérdidas

2.1.1 Medios de transmisién con y sin pérdidas

2.1.1.1 Dieléctrico sin pérdidas

En un dieléctrico sin pérdidas, i y € son nimeros reales, por lo que los pardmetros son:

Yo = jwy\/pe =3B

U:ﬁ
" €

A [ se le llama constante de fase, y a  impedancia intrinseca (en este caso, 7),-, la componente real).

En la figura (2.2) vemos el diagrama de dispersion para este tipo de dieléctrico.

o.pB

Figura 2.3: Diagrama de dispersion para un dieléctrico con pocas pérdidas

http://www.telecos-malaga.com 8 Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org)



2. Lineas de Transmision

2.1.1.2 Buen dieléctrico (con pérdidas)

Un buen dieléctrico es aquel que cumple

tgd <« 1
En este caso, € es complejo:

e=¢ —je'
y la constante de propagacion tiene una componente de pérdidas (o)

B~ wy/pe'
a~f- %
Donde
y=a+jf
Recordemos que

tgd =
€
es el factor de pérdidas eléctricas (o tangente de pérdidas).

Para la impedancia intrinseca también hay una componente real y otra imaginaria:

3
12

£z
Y

i

12

tgd
ng

r o

2

2.1.2 Modos TEM

En la figura (2.3) podemos observar el diagrama de dispersion para el caso de un dieléctrico con pocas pérdidas.

2.1.2.1 Solucion de las ecuaciones de Maxwell

antes mencionado, son:

—

2.1. Resumen de la teoria de lineas de transmision

2.1

2.2)

(2.3)

Los campos en los modos TEM, que se encuentran resolviendo las ecuaciones de Maxwell para el caso particular

Ei (ug,ug,2) = ﬁEt (u1,uy) eT0%

Los pardmetros que encontramos son:

2 Constante de propagacion

Yo =V —wiue

propagacién no dependen de la geometria.

depende sélo de la frecuencia y del medio, no de la geometria del sistema, por lo que las caracteristicas de

2 Impedancia intrinseca del medio

_\/ﬁ
77__
9
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2.7
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2.1. Resumen de la teoria de lineas de transmision 2. Lineas de Transmision

Estas expresiones recuerdan a las ondas planas, siendo la propagacién sélo transversal, variando como ¢ y los
campos magnético y eléctrico directamente proporcionales a 1. La tinica diferencia es que la amplitud de campo varia
con las coordenadas (u1, u2).

Para encontrar el campo FFg, (u1,u2), nos limitamos a resolver el siguiente problema electrostético en 2 dimensiones
(regidn sin fuentes):

vt : ﬁEt (Ul,UQ) =0
2.8)

Vt X FEt (ul,uQ) =0

Asi que hemos reducido el problema de calcular un campo electrodindmico en 3 dimensiones a calcular un problema
electrostatico en 2 dimensiones.

Estas expresiones nos llevan a
A (ur,uz) =0

ya que se cumple
Fg, (u1,ug) = —Vi¢ (u1,us)

al ser ﬁEt irrotacional. El campo por tanto es tangencial al conductor:

Por tanto, hay que calcular la capacidad electrostatica de la seccidn transversal.

@\/

Figura 2.4: Corte transversal de una linea de transmision

En una estructura de este tipo se pueden definir la tensién y la corriente de forma univoca, siempre que las considere-
mos en un solo plano z = cte, como se puede ver en el corte de la figura (2.4). Ademds, en este caso, la corriente que
circula por un conductor es igual que la que circula por el otro en sentido opuesto: 11 = Is.

2.1.2.2 Ondas de tension y corriente

Se definen las ondas de tension y corriente de la siguiente forma:

V(z) = Vye 102
2.9
I(z) =1Iye 07
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2. Lineas de Transmision 2.1. Resumen de la teoria de lineas de transmision

A partir de estas ondas de tension, se define la impedancia caracteristica de la linea de transmisiéon como

- :I_Ozn.k (2.10)

Donde K es un parametro dependiente de la geometria de la seccién de linea de transmision.

Por ejemplo, para un cable coaxial de radio del conductor interior a y del conductor exterior b,

In2
L= a
2
2.1.3 Modelado de una linea de transmision
@ O
ZO Yo
O O
)

Figura 2.5: Simbolo de la linea de transmision

Una linea de transmision se representa con el simbolo de la figura (2.5), y queda totalmente caracterizada por su
impedancia intrinseca (Zj), su constante de propagacién (o) y su longitud (7).

Vamos a manejar magnitudes escalares, que s6lo dependen de la coordenada z. Ademas, trabajaremos con las leyes
de Kirchhoff.

El simbolo de la figura (2.5) es un elemento de parametros distribuidos, en el que se ponen de manifiesto los fenéme-
nos de propagacién de ondas. En la linea de transmisioén se producen conjuntamente los fenémenos de disipacién y
almacenamiento de energia. Esto se refleja en las siguientes ecuaciones, que incluyen las ondas reflejadas (propagan-
dose en sentido contrario):

V (z) = Vg e 0% 4V, 0%
@2.11)
I(z) =1 e 0?1 0%

Donde se ha escrito — 1, para reflejar el sentido contrario de la onda de corriente reflejada.

I] 12
+ +
V] VZ

Figura 2.6: Modelado de una linea de transmision como bipuerto

Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org) 11 http://www.telecos-malaga.com



2.1. Resumen de la teoria de lineas de transmision 2. Lineas de Transmision

Un paso mds en la descripcion circuital de la linea de transmision es caracterizarla como un bipuerto. Podemos ver
el esquema en la figura (2.6), y las condiciones que debe cumplir el bipuerto son:

Los parametros z para este bipuerto seran
Vi=2Znh + Z1212

Vo = Zo1 1y + Zanls

Que para el caso de la linea de transmisién, usando las férmulas de las ondas de tension y corriente, se obtiene:

cosh ol
11 = Zoyy = Zosenhjygl

— — _Zo
Zo1 = 212 = senh ol

Se trata de un bipuerto reciproco y simétrico, por lo que podemos establecer un circuito equivalente en T o en II. En
la figura (2.7) se puede ver un circuito equivalente en T.

V4 V4

Figura 2.7: Circuito equivalente en T para una linea de transmision
Para este equivalente, los valores de Z y Y son

Z = Seni‘)%l (coshypl — 1)

_ senh~pl
Y = 7

Este equivalente no se puede representar con un nimero finito de elementos concentrados, por lo que no existe un
circuito equivalente con resistencias, condensadores y bobinas que sea vélido.

Ahora vamos a hacer la primera aproximacion (hasta ahora no hemos hecho ninguna): consideramos que el tamafio
de la linea es mucho menor que la menor longitud de onda del sistema. En este caso, seria valida la teoria de circuitos.

Ademads, como vyl < 1, podemos aproximar con desarrollos de Taylor y quedarnos con los primeros términos, de
forma que Z aproxima a una inductancia L y Y lo hace a una capacidad C' en paralelo con una admitancia G. El
circuito resultante se ve en la figura (2.8).

Si no se cumple I < A, hay que poner infinitas secciones como la de la figura (2.8). Los valores de los componentes

son:
Z ~ jw,uk:%

Y:jw%l—k %ﬂl
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2. Lineas de Transmision 2.1. Resumen de la teoria de lineas de transmision

—/00000" 70000 —

L2 L2

Figura 2.8: Equivalente en T de una seccion de linea de transmision

De donde se obtienen los parametros primarios:

L = uk
C:%’ (2.12)
G-

> L mide la inductancia de los conductores por unidad de longitud (H/m)
2> (' la capacidad producida por la proximidad de ambos conductores por unidad de longitud (F'/m)
2 G representa las pérdidas que se producen en el dieléctrico que separa ambos conductores por unidad de longi-

tud (S/m)

Los parametros secundarios son los que antes hemos tomado como parametros caracteristicos de la linea, que se
pueden escribir en funcién de los pardmetros primarios, de forma exacta:

_ JwlL
Zo = \ G+jwC

Y0 = /jwL (G + jwO)

2.13)

Para estos célculos hemos supuesto conductores perfectos (o = c0), por lo que no hay pérdidas en los conductores.
Sin embargo, esto no es cierto en la realidad, por ejemplo, el mejor conductor (la plata) tiene o = 6.12 - 107 .S/m (el
Siemen es la unidad de conductividad, también expresada como mho o U, que es ohm al revés).

A AT

L2 R-1/2 R-1/2 L2

Figura 2.9: Equivalente de una seccion de linea de transmision con pérdidas en los conductores

Si bien las pérdidas producidas por la conductividad finita de los conductores empleados en la practica son pequeiias,
es de interés el estudio de esas pérdidas. Sobre todo para tratar el problema de la atenuacién de una linea de transmision
o el Q de una cavidad resonante.

Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org) 13 http://www.telecos-malaga.com



2.1. Resumen de la teoria de lineas de transmision 2. Lineas de Transmision

Cuando la conductividad es finita, el campo eléctrico deja de ser transversal, por lo que ya no se puede hablar de
modos TEM. Como consecuencia, el vector de Poynting no es longitudinal y aparece una componente perpendicular
al conductor. Las pérdidas se reflejardn en la constante de propagacion -y, apareciendo una nueva componente de
pérdidas, a., la constante de atenuacidon debida a los conductores, mientras que antes sélo aparecian las pérdidas

debidas al dieléctrico.
Y=V _wzlue + ac

Se puede verificar que queda el circuito de la figura (2.9) y que el valor de R es

| R~ 20,%e (Z))] (2.14)

Que se mide en Q2/m.

Y los pardmetros secundarios se transforman en

_ JjwL+R
Zy = \ jwC+G

Y = /(R+ jwL) (G + jwC)

(2.15)

El pardmetro «. se calcula como
Wpe (2)

Qe = ———=

2Wr (2)

siendo W), (2) la energia perdida en los conductores y Wy (z) la transmitida en la linea de transmisién. Para calcular
esas energias, en primer lugar se consideran los conductores ideales, y se calcula H;, obteniendo W), (2) con ese H;:

1

- H,-Hrdl
200 Jey+cs '

Whe (2)

donde C; y C5 son los caminos de ambos conductores. Por otro lado, la energia que se transmite es

Wy = %%e (V(2) - I* (2)) = %%e (Vo - I3) - e~ 202

2.1.4 Linea sin pérdidas

El caso de linea sin pérdidas es aquel en el que las pérdidas debidas al dieléctrico y a los conductores son nulas, es
decir, que no hay constante de atenuacion.

R=G=0=a=0

En este caso, los pardmetros secundarios se convierten en los siguientes:

L
Zo = o (2.16)
Y0 = jwVLC =jp (2.17)

Se observa que la constante de fase, [, es lineal con la frecuencia, por lo que no hay retardo de fase en una linea sin
pérdidas

http://www.telecos-malaga.com 14 Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org)



2. Lineas de Transmision 2.1. Resumen de la teoria de lineas de transmision

2.1.5 Linea de bajas pérdidas

En el caso de una linea de bajas pérdidas lo que se tiene es que la frecuencia es suficientemente alta como para cumplir

R« wL
GgwC

lo cual es bastante normal a frecuencias de microondas. En este caso se pueden aproximar los pardmetros primarios
€cOmo vamos a ver a continuacion:

7 R+jwl  [jwL
O T VGa+jwe "\ jwC
I R\ /2 a o\ 12
14+ = 14+ =
C( +ij> ( +ij>

En la dltima expresion, o L <1 Y3 C < 1. Si usamos las siguientes aproximaciones:

(1 + 1E)1/2

Entonces, la expresion para la impedancia caracteristica se convierte en

L 1 R 1 G
Zy —(1+=—)(1—-=z—
0 C< +2ij>< 2ij>
L 1/ R G j RG
= AA1T5 77— + 2=
C 2 \JjwL jwC 4w LC
Es claro que — R Hquuew—L—w%HO, por lo que tenemos

L
Zoz\/g (2.18)
w = V(B+jwL) (G +jwC)
= jwVvLC 1+— 1 ¢
ij jw jwC
jwVLC <1+——> <1+%£>

R G\ j RG
= ]wVLC<1——<—+—C _ZWZLC>

Para la constante de propagacién lo que tenemos es:

_l’_

12

12

wVLC (G R
NI G R
JoVLC 2 (wC * wL)
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2.2. La linea de transmision terminada 2. Lineas de Transmision

Al final obtenemos la siguiente aproximacién:

.~ G |L R |C
Yo = Jw LC‘FE 54—5 f (2.19)

Por lo que tenemos parte real e imaginaria de la constante de propagacién, que son:

8 =wVLC
Oz—g £+E Q—QZ—i—i
Ve T2V T T 27 oz,
A e
aq Q¢

Observamos que a4 no depende de la geometria, mientras que si depende .

Podemos definir por tanto una linea de bajas pérdidas como aquella que cumple:

2 su constante de fase es lineal con la frecuencia
2 su constante de atenuacion es independiente de la frecuencia y ademads, constante

2 suimpedancia caracteristica es real

2.2 La linea de transmision terminada

2.2.1 Introduccion

A lo largo del andlisis de la linea de transmisién terminada vamos a suponer que trabajamos en régimen permanente
sinusoidal para simplificarlo. En la figura (2.10) vemos el esquema de una linea de transmisién terminada en una
impedancia genérica Z1. Vamos a hacer los cdlculos para este esquema.

Zg —«>Im I_L.>
+
Vg in ZO YO VL ZL
7:0 7:[

Figura 2.10: Linea de transmision terminada en Z7,

2.2.2 Ondas de tension y corriente

Las ondas de tensién y corriente son:
1% (Z) — ‘/0+ e oz _|_VO* V0%
1

1(2)270(

+ =02 — 0%
Vit e v )

Tanto VOJr como V{,;~ dependen del generador V; y de la carga Z7..

http://www.telecos-malaga.com 16 Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org)



2. Lineas de Transmision 2.2. La linea de transmision terminada

La condicién de contorno en la carga es
Vi =Zi1y,

Y las condiciones de contorno de la linea son:

Vi=Vi(z=1l) Ip=1(z=1)

Haciendo uso de la condicién de contorno de la carga, tenemos

Zil; = V'OJr 6—701 _{_V'O* e’Y()l

1
= Z;— <Vb+ e 0l _VO— e’yol>

Z
Z Z
—enl (1L 2L _ytenl [ 2L 4
Vo e <+Zo> Vo e (Zo

De donde se obtiene la siguiente relacién entre V,~ y V'

_ _ 4y, — Zy
Vg = Vel <7> 2.20
0 0 Z1 + Zy (220
Si Zy = Zp, entonces V;” = 0, lo que significa que no hay onda reflejada, y eso equivale a una linea indefinida. La
impedancia que ve el generador es la caracteristica de la linea, Z;, = Zj.
Como condicién de contorno en el generador tenemos
1
Vo=Zylin+Vin = Zyr (Vi =V5)+ Ve + Vg
0
Z Z
= Vi (Z2+1)+vg(1-22
° (Zo i ) T < Zo
Introduciendo el valor de V;;~ calculado en (2.20), obtenemos:
Z Zr, —Zy _ Z
Vo=Voh (1+ 22 4 22— P20l (1 - 24 2.21
9 °<+ZO+ZL+206 Z (221)
Y tras operar convenientemente tenemos el valor de VOJr:
Zy (Z1 + Zy)
Vit =V, 2.22
O N Zy+ Z0) (Zo+ Zo) + e 0N (2 — Z,y) (Z1, — Zo) 222

Nos paramos a ver dos casos particulares:

2 Zy, = Zy: VOJr = % En este caso hay onda reflejada

> 7 = Zy: VOJr = Vgﬁ. En este caso no hay onda reflejada, la impedancia que ve el generador es Z y la
tension incidente es la resultante del divisor de tension entre Z, y Zg
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2.2. La linea de transmision terminada 2. Lineas de Transmision

2.2.3 Coeficiente de reflexion

Se define como la relacién entre el campo reflejado y el incidente, o en nuestro caso, la relacién entre la onda de
tension (o corriente) reflejada y la incidente:

—0_ o202 (2.23)

Definimos el coeficiente de reflexion en la carga de la siguiente forma:

Y%

T 2ol (2.24)
0

Y podemos obtener una expresion para ese coeficiente de reflexion en la carga en funcién de las impedancias de carga
y caracteristica de la linea, usando la ecuacion (2.20), ya que

V*O* — V'OerL e*2“{0l

y por tanto se tiene que

VARSI

== = 2.25
Zr+ Zy (223)

PL

Ademas podemos escribir el coeficiente de reflexion de la linea en funcidn del coeficiente de reflexion en la carga:
_ 270 (z—1
p(2) = pr e
A partir de ahora tomaremos el origen al final de la linea, como refleja la ecuacion anterior. La podemos reescribir

para d:
p(d) = pp e 204 (2.26)

Ademas de los coeficientes de reflexion antes descritos, podemos todavia definir uno mas: el coeficiente de reflexion
a la entrada:

pin = p(d=1)=ppe 20! 2.27)

Y también podemos separar el coeficiente de reflexion de la linea en su médulo y su argumento:

p(d) = |pr|el? e 20d eI
_ —204d>
= e
(!PL! 420

2.2.4 Impedancia vista

2.2.4.1 Definicién

~I<|

Se define la impedancia como Z =
punto de la linea:

. Para una linea de transmisién se usan las ondas de tensién y corriente en cada

Esta es la impedancia vista, la impedancia que se puede “ver” en cada punto de la linea de transmision.
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2. Lineas de Transmision 2.2. La linea de transmision terminada

Figura 2.11: Definicion de impedancia

Que, usando las expresiones de dichas ondas, se transforma en:

V0+ 0% V€10
L —Y0z _V/~ ez
75 (Vo e702 =V~ )

Z(z) =

+ (,—vz 1+ ZL—Z0 ,—2vl Y02
Vo <e +Z57, ¢ e

= Z
+ —Y0% _ZL_ZO —v0l 0%
‘/b <e ol VS e ol e

(ZL + Zo) e 0% 1 (ZL — Zo) eiﬁml e
0 (ZL + Zo) e~z — (ZL — Zo) e—2%l eY0z

Zr (e*'vo(zfl) + e'vo(zfl)) + Zo (e*'vo(zfl) — e'vo(zfl))
Zr (e—vo(z—l) — e%(z—l)) + Z (e—vo(z—l) + e%(z—l))

= Z

Que, usando las expresiones de senos y cosenos hiperbdlicos, se convierte finalmente en:

Zr, coshvyg (z — 1) — Zgsenh~y (z — 1)
Z =7 2.28
(2) 07 cosh o (z—=1)— Zrsenhvyy (z — 1) (2:28)

De esto podemos extraer que la impedancia se ve distinta segun:

> lacarga
2 lalongitud de la linea

2 doénde nos situemos en la linea

De aqui extraemos una de las utilidades de las lineas de transmision: la transformacion de impedancias, que veremos
mds adelante.

Veamos ahora las expresiones en funcion de d:

Z hyod + Zp senh yod
Z(d) = Z L coshypa + Zgsenhyg (2.29)
Zo coshyod + Z1, senh vqd
Donde hemos usado que cosh (—x) = cosh x y senh (—z) = — senh . Para la impedancia de entrada a la linea,

_, Zpcoshyol + Zgsenh ol

Zin=2(d=1)=
( ) OZO cosh vl + Z1, senh vyl

(2.30)

Tenemos ahora que considerar un caso importante: ol >> 1, o lo que es lo mismo, una linea con muchas pérdidas, en
la que
tgh ’Y()l — 1
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2.2. La linea de transmision terminada 2. Lineas de Transmision

En este caso, la impedancia de entrada queda:

Z1, + Zgy tgh yol
N

Tim =
"7 + Zp tgh ol

Es decir, que una linea con muchas pérdidas da la impresion de estar adaptada, ya que se atenda mucho la onda
reflejada.

2.2.4.2 Linea sin pérdidas

Una linea sin pérdidas recordamos que es aquella en la que la constante de atenuacién es nula, & = 0 y la constante
de propagacién es imaginaria pura g = j3. Para este caso, la impedancia vista en la linea se puede poner en funcién
de senos y cosenos no hiperbélicos, usando las siguientes expresiones:

cosh jx = cosx
senh joz = jsenx

_z Z1, cosh j8d + Zysenh j3d

2 (d) = Zo Zocosh jBd + Z1, senh j3d
Se transforma en
20 = 7B T
Podemos definir la longitud eléctrica de la linea como
Bl=6 232)
[
O
Z, B =0
O

Figura 2.12: Linea de transmision terminada en cortocircuito

2.2.4.3 Casos particulares

Veamos algunos casos de interés en cuanto a la impedancia de lineas de transmisién.

Linea de transmision sin pérdidas terminada en cortocircuito

Se ve reflejado este caso en la figura (2.12).

http://www.telecos-malaga.com 20 Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org)



2. Lineas de Transmision 2.2. La linea de transmision terminada

Para este caso vemos como queda la impedancia de entrada a la linea:

Zrcosf+ jZysen
70 cos 0 +JjZrsent|, _,

Zin =

(2.33)
= jZoptgt

Se ha definido 6 = ] = 27’Tl, como se menciond en el apartado anterior.

Vemos por tanto que se trata de una impedancia reactiva pura. Es 16gico, ya que se trata de una linea sin pérdidas y en
el otro extremo hay un cortocircuito, por lo que no hay disipacién de potencia.

Hay dos casos particulares interesantes:

O

o~

Il
N[>~

. Para una longitud de linea igual a la mitad de la longitud de onda, § = 7y se ve ala entrada Z;, = 0

O

o~

Il
b

.Eneste caso, 0 = 5y Zi, = joo

Linea de transmision sin pérdidas terminada en circuito abierto

Figura 2.13: Linea de transmision terminada en circuito abierto

Se puede ver en la figura (2.13). Dado que de nuevo estamos ante una linea sin pérdidas, podemos hacer el limite en
Z1, = oo para obtener la siguiente impedancia vista a la entrada:

Z
Lin = 2.34
L (2.34)
O lo que es lo mismo, la siguiente admitancia:

Linea de transmision con pérdidas terminada en cortocircuito

El esquema es el mismo que en la figura (2.12), pero a # 0. Ahora hacemos Z;, = 0 en la ecuacién (2.30):

Zin = Zotgh~l

En este caso se trata de una impedancia compleja, con partes real e imaginaria, y donde la parte real modela las
pérdidas que se producen a lo largo de la linea
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2.2. La linea de transmision terminada 2. Lineas de Transmision

Figura 2.14: Linea sin pérdidas terminada en una impedancia jZ

Linea de transmision sin pérdidas terminada en j 7

Se refleja este caso en la figura (2.14).

Cuando se acaba una linea con su impedancia caracteristica (imaginaria pura) se obtiene:

cosf + senf

Zin = jZo (2.35)

2.2.5 Relacion entre impedancia vista y coeficiente de reflexion

La impedancia vista y el coeficiente de reflexién de una linea de transmisién estn relacionados, como vamos a ver a
continuacién. Usando estas dos expresiones:

V(2) 7 Vot e =102 1V~ eh0?

I(2) 0 Vot em0z —V; 02
Voo 2
p(z) — L e Yoz
V'OJr

Y llevando la del coeficiente de reflexion a la de la impedancia tenemos:

Ve (14 p()
Z0) = Ay S = o )

De donde es inmediato obtener:

1+p(2)
Z(2) = Zg—————= (2.36)
S
Y también la relacion inversa:
Z (Z) — Z()
==\ -9 2.37
') = 7T 7, 37)

2.2.6 Calculo de potencias

Vamos a ver ahora cémo podemos abordar el cdlculo de potencias en una linea de transmisioén terminada, en el caso
general de linea con pérdidas y terminada en Z;. En la figura (2.15) podemos ver los esquemas equivalentes para el
célculo de la potencia que entra a la linea.
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2. Lineas de Transmision 2.2. La linea de transmision terminada

l Z
Z, g
Vv 7.
Vg ZO ’YO Z L 8 |9 in
B |
Zin Pin
(a) Linea de transmisién terminada (b) Equivalente para el cdlculo de la
potencia

Figura 2.15: Cdlculo de potencias en una linea de transmision terminada

Tenemos la constante de propagacion en el caso general, v = « + j3, y la impedancia de entrada a la linea la
escribimos en funcién del coeficiente de reflexion a la entrada, p;,:

1 .
Zin = Zo : + Pin
— Pin
donde
- —270l
Pin = PL €

Si las pérdidas no son muy grandes, 2o/ < 1, podemos aproximar e ~>* por los primeros términos de su desarrollo
en serie:

ef~1+4+zx

pin =~ pr (1 — 2al) e 128l
Quedando la impedancia de entrada:

1+ pr (1 —2al)e 720
01— pr (1 = 2al) =201

Zl’n ~

1+ pr e 728 —2aipy, €320

= 7 . ,
01 — pp e 328l £2qlp;, 63281

1 4 py e—i200 1 — 2lere 20

o Z 1+pL e_jQ'Bl
- «0 —j281 —j2pl
1—pre 2644 %
—pre’
Zi"‘a:O F

Como vemos, queda una expresion en funcidn de la impedancia de entrada para el caso sin pérdidas multiplicada por
un factor F'. Para este factor hay dos casos particulares:

S 1+pL e—I28l — (), entonces F = oo y pin = —1

D 1—pre 72 =0, entonces F =0y pin, = 1

Por tanto, cuando nos pidan calcular potencias en una linea con pérdidas seguiremos los siguientes pasos:
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2.2. La linea de transmision terminada 2. Lineas de Transmision

1. Comprobar que 2ol < 1, con lo que podemos hacer la aproximacién de e*2% ~ 1 4 2al
2. Calcular la impedancia de entrada como si no hubiera pérdidas

3. Calcular el coeficiente de reflexion a la entrada:
_Zin—20
Pin 721_” ¥ 7

con la Z;, antes calculada, y comprobar que es distinto de 1y —1

4. Sino se cumple alguna de las condiciones anteriores, hay que hacer el cdlculo completo con las funciones
hiperbdlicas

Hay que advertir, sin embargo, que las aproximaciones no las podremos hacer en determinados casos. Por ejemplo, si
nos piden la potencia disipada en una linea terminada en cortocircuito no podemos despreciar las pérdidas de la linea,
ya que son las tnicas que hay y por tanto hay que considerarlas, o si no obtendriamos que no hay potencia disipada.

Por otro lado, si quisiéramos calcular una adaptacién de impedancias, al variar poco la reactancia si despreciamos las
pérdidas, en este caso si que podemos.

2.2.7 Equivalente de Thevenin desde la salida
Veamos cémo obtenemos el equivalente de Thevenin de una linea de transmisién, que se calcula de la misma forma

que en Teorfa de Circuitos: para obtener la tensién equivalente se mide la tensién en circuito abierto y para calcular la
impedancia equivalente, se mide la corriente con el generador de entrada desactivado.

2.2.7.1 Impedancia equivalente

o o
Zg Zy Yo
o o
Zeq

Figura 2.16: Cdlculo de la impedancia equivalente

7 _ g Zg4 cosh yol + Zg senh ~l
eq — <0 Zg coshypl + Z4 senh ~l

(2.38)

Para el caso particular de Z;, = Zj, lo que se ve es la impedancia de la linea, Z., = Z.

2.2.7.2 Tensién equivalente

La tensién equivalente es el valor de la onda de tensién en z = [:

Veg=V(z= l)|[(z:l):0
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2. Lineas de Transmision 2.2. La linea de transmision terminada

Zg
O
+
v, Zy Yo Vi
o

Figura 2.17: Cdlculo de la tension equivalente

I(z=1)=0 = Vj el =y !
Con estas dos expresiones, tenemos la siguiente tensién equivalente:

—0l — l —ol
Veq:VO-i-e 70 +VO o :2‘/0-1—6 70

Usando la expresion de la ecuacién (2.22), que recordamos a continuacion:

vt _ v Zo (Z1 + Zo)
0 I(Zg+ 2Z0) (ZL + Zo) + e~ 20 (Zy — Zy) (Z1 — Zo)

Y dividiendo por (Z, + Zo) (Z1, + Zo), se obtiene para V"

Zo
Zg+2Z
VO+ - Vy e
1 — 672’70l pg . pL

Donde hemos definido convenientemente p, como

Zy— Zo

pg:Zg+ZO

Podemos entonces extraer el valor definitivo del generador equivalente de Thevenin:

2VyZy
(Zg + Zo) el — (Zg — Zo) eol

Vog = (2.39)

Para el caso particular de Z, = Zo, lo que se tiene es

— —Yol
Veg="Vge

Se trata de un generador retardado.

Por tanto, si Z, = Zy, el equivalente es el que vemos en la figura (2.18), con V., =V e~ ol

2.2.8 Diagrama de onda estacionaria

En una linea de transmisién se producen ondas incidentes y reflejadas, que se suman en cada punto de la linea de
transmision, produciendo variaciones en la onda de tensién a lo largo de toda la linea. Queremos ver cual es esa
variacion, para lo que estudiaremos el caso simplificado de linea sin pérdidas (o = 0).

V(z) = VbJr e—IBz +Vy eJBz
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2.2. La linea de transmision terminada 2. Lineas de Transmision

Zy
O
L
Veq

Figura 2.18: Equivalente de Thevenin para una linea con Z, = Z

2.2.8.1 Linea adaptada: Z; = %

En el caso particular de que terminemos la linea con una impedancia igual a la impedancia caracteristica de la linea,
tenemos las siguientes ondas de tension y corriente:

Vi(z) =Vy e
I(2) =Ife 9P
Y los médulos de las ondas de tensién y corriente son

VAV

d=I
Figura 2.19: Diagrama de onda estacionaria de una linea sin pérdidas con Z, = Zy

IV (2)] =[]
|1 (2)] = |17 ]
En el diagrama de onda estacionaria de la figura (2.19) lo que dibujamos en el eje vertical es la amplitud de la onda

de tensién normalizada a ‘V(ﬂ. Se observa que es una linea recta, lo que nos indica que sélo hay onda incidente, al
no haber variacion de la amplitud de la onda de tension.

2.2.8.2 Linea terminada con 7 # Z,

En este caso no hay adaptacion en la linea, por lo que hay onda reflejada y la resultante es superposicion de la incidente
y la reflejada: ‘ '
Vi(z)= VOJr e Pz +Vy elB%

En el plano complejo representariamos las amplitudes complejas de las ondas incidente y reflejada, como vemos en
la figura (2.20). En esta representacién, V' (z) varia entre un valor minimo (VO+ y V,, en contrafase) y uno maximo
(VOJr y V, en fase).

Buscamos la expresion para el diagrama de onda estacionaria, normalizado a {VOJF |
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onda reflejada

)

p

onda incidente

Figura 2.20: Representacion en el plano complejo de las ondas incidente y reflejada

Vi(z) =V, e P2 (14 p(2))

Vd
I L L e L
0
Si escribimos el coeficiente de reflexion en la carga como
pr = |pr| "
L+p@)] = VI+p) L+

V14 o1l +2 oz cos (o1, — 28d)

El valor maximo del diagrama de onda estacionaria sucede cuando cos (¢, — 23d) = 1, y el minimo cuando es —1.

|V (d)] 2
=4/1+ +2|pr| =1+
max ‘V(ﬂ \/ |PL| |PL| |PL|
|V (d)] 2
min =4/1+ —2pr| =1-
V| \/ 123 123 123

Figura 2.21: Diagrama de onda estacionaria para linea no adaptada

En la figura (2.21) vemos un ejemplo de diagrama de onda estacionaria, variando entre 1 — |pz|y 1 + |pr,
da la amplitud de la sinusoide en cada punto de la linea de transmision.

, que nos

De la misma forma que dibujamos un diagrama de onda estacionaria de tension, podemos ver un diagrama de onda
estacionaria de corriente:
e
I(z) = If 9% (1~ p(2))
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= 1= p (@] = 1+ |1 = 2o cos (61, — 25d)

Se puede ver que los maximos del diagrama de onda estacionaria de tensién coinciden con los minimos del de co-
rriente, y viceversa. Esto lo podemos observar graficamente en la figura (2.22).

Figura 2.22: Diagramas de onda estacionaria de tension y corriente

2.2.8.3 Casos de interés

Linea terminada en cortocircuito

En este caso tenemos
Zr, =0=pr=-1

Vemos en la figura (2.23) que el diagrama refleja una transformacién de impedancia, variando entre una amplitud O y
2. Esta transformacion es periddica de periodo A/2.

Figura 2.23: Diagrama de onda estacionaria para linea terminada en cortocircuito

En los minimos del diagrama la onda queda atrapada, es por eso que tenemos onda estacionaria.

Linea terminada en circuito abierto

Ahora lo que tenemos es

ZL:OO:>pL:1

El diagrama de onda estacionaria es el mismo, pero cambiando V' por [ en la figura (2.23).
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Linea terminada en una impedancia capacitiva

En este caso terminamos la linea con j Zg:
Zr=j%0 = pL =]

El diagrama de onda estacionaria es el mismo, pero produciéndose un desfase en el comienzo del diagrama, como
vemos en la figura (2.24).

Figura 2.24: Diagrama de onda estacionaria para linea terminada en impedancia capacitiva

Linea terminada en una impedancia resistiva

En este caso la impedancia es una resistencia pura:

Ro—Zo _ 4

. =Rp > 7y = = =
L L 0 PL R, + Zo

Estd claro que & < 1. El diagrama de onda estacionaria se mueve entre 1 + |py| < 2y 1 — |pz| > 0, teniendo la
misma forma que el del caso de linea terminada en circuito abierto.

Lo que hay ahora en la linea es una combinacién de onda estacionaria pura y una onda propagandose. Ahora si hay
onda propagada ya que los minimos del diagrama no son cero.

Si ¢1, € [0, 7) entonces en el diagrama lo primero que encontramos es un maximo de tensién y por tanto un minimo
de corriente.

Si ¢, € [—7,0), encontramos primero un minimo de tensién y un maximo de corriente.

Nota. El diagrama de onda estacionaria se dibuja entre d =0y d = [

2.2.9 Coeficiente de onda estacionaria

El coeficiente de onda estacionaria, s, se define como la relacién entre los valores maximo y minimo del valor del
campo eléctrico. En una linea de transmisién se puede definir también como la relacién entre los valores méximo y
minimo de los mddulos de las ondas de tension o corriente:

VDl D)
O lo que es lo mismo:
1
_ 1E el (2.40)
1—|pLl

Da una idea de la amplitud de la onda estacionaria y de lo adaptada que estd la linea. En los limites tenemos:
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2> Si|pr| = 0entonces s = 1

2> Si|pr| = 1entonces s = 0o

Por tanto, el coeficiente de onda estacionaria estd restringido al intervalo (1, 00).

Podemos obtener también el coeficiente de reflexion en funcién del coeficiente de onda estacionaria:
s—1

s+1

lpL] = (2.41)

2.2.10 Potencia transmitida a lo largo de la linea de transmisién

P, Wiz) P,

Figura 2.25: Cdlculo de potencia transmitida en una linea de transmision

Podemos calcularla como harfamos en un circuito usando la teoria de circuitos. Para ello, tenemos que considerar
impedancias, o bien usar la expresion de la potencia media para un bipolo por el que circula una corriente I (fasor
corriente) y en el que cae una tensién V (fasor tensién), teniendo en cuenta que estamos tratando con generadores
monocromadticos (por eso podemos usar fasores). En este bipolo, la potencia media es

1 /e
Prcdia = 5Re <V-I )

La potencia transmitida en un punto de la linea es Wy (z). En lugar de usar fasores, en una linea de transmision
tenemos amplitudes complejas: V' (z) e I (z).

Wr(z) = %?Re (V(2) - I(2))

1 1
= 5%6((‘/0—’—6 o +‘/0 670)?

(VO+ L e e'mZ))
0

1 , , 1 . . . .
— ZRe <<‘/0+ e~ 0% 67],82 _{_Vv(; eV ejﬁz) — (‘/0 e~ 0% e]ﬁz _‘/07 0% e]ﬁz))
2 Z;
+12 —2az —12 2az —/+* 52 +y,—=* —42
ap (P e v e vy e
*
2 Z3 Z; Z3
En esta expresion podemos diferenciar 3 términos:
V5|2 e—20 . . D . o
O 2+ es el término que quedaria solo si tinicamente hubiera onda incidente: Wr,, (2)
0
Vg |? 2o . D . .
O — 12— quedarfa solo si tinicamente hubiese onda reflejada: W'r,, (2)
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VoV ed282 _yitys T emi282 L . . . .
o L s es el término de interaccion entre onda incidente y reflejada: W,
0

interaccion (Z)

Por tanto, la potencia transmitida queda separada en esos tres términos:

WT (Z) = WToi (Z) - WTO’I‘ (Z) + WTinte'raccion (Z)

Podemos escribir la expresién en una forma més reducida:

1 “/04-‘2 e~ 20z _ ‘VO—|2 e20z N 273m <VO+*VO_ 6j26z>

Wr (2) = 5 Re 7 7 (2.42)

Es facil comprobar que si Zj es real (Iineas sin pérdidas y de bajas pérdidas), la onda incidente y la reflejada son
ortogonales, ya que Wr. (z) =0.

interaccion

2.2.10.1 Linea de transmision sin pérdidas

En este caso recordemos que R = GG = 0, por lo que los pardmetros secundarios son

Zo =1/ =2
0 C

Y0 = jwVLC

Y dado que o = 0, la expresion para la potencia transmitida se convierte en:

+12 _—2az —12 2az
Wr(z) = %%e <7‘V0 ‘ ° )—léﬁe (7‘1/0 | ‘ )

Z; 2 Z;

(2.43)
Y\ :
2 Zo 2 Zo 27 (1—|le)

La potencia transmitida es constante a lo largo de toda la linea. Esto es 16gico, ya que @ = 0 y por tanto no hay
pérdidas en la linea.

Entonces, P;,, = Pr: toda la potencia que entrega el generador llega a la carga.

Cuidado con esto, ya que no es lo mismo que si no hubiera linea, ya que en ese caso el generador veria Z, y no la
impedancia de la linea terminada, por lo que las potencias son distintas.

2.2.10.2 Linea de transmision de bajas pérdidas

Recordemos que este caso es el que cumple R < wL y G < wC, por lo que los parametros secundarios se reducen a

L
7o~ 1] —
°=Ve

GZy R
~ jwVIC + =20 4
Yo ~ jwV LC + 5 + 570
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Aqui podemos despreciar el término de interaccidn, ya que Z; es aproximadamente real, por lo que la potencia
transmitida nos queda:

I L S 01 G L e :
Wr(2) 2 i = g = e (1-1p (2P (2.44)

Sacamos las siguientes conclusiones:

2 Como Zj es aproximadamente real, despreciamos el término de interaccidon en una linea de bajas pérdidas

> Ahora la potencia no es constante a lo largo de la linea, por lo que la potencia en la carga no es la que entrega
el generador: P;, # Pr,. Por supuesto, P;, > Py,

Podemos encontrar una expresion alternativa para la potencia transmitida en una linea de bajas pérdidas:

1
Wr(z) ~Wr,, (2) = Wr,, (2) = 7 <|VO+|2 o207 _ |V(f|2 62%)

Si usamos la definicion del coeficiente de reflexion:

Vo en* Vo |e
2)=—F/——=|p)|=777—
P) = g = b =
Reescribimos la potencia transmitida:
2
1‘V0+| 2 2
Wr(s) = Shote:(1- )
() = g o (2)]

= W, () (1= ()

A |p(2)|? se le llama coeficiente de reflexién en potencia: refleja la importancia de la onda reflejada en la potencia
transmitida.

La potencia que entrega el generador a la entrada de la linea es
P = Wr(z=0)=Wr, (z=0) (1~ |pul’)

2
1Vy| 2 ol
5 7o ( lpL” e

ya que pi = pr e 20k

A la salida de la linea tenemos
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2.2.11 Atenuacion de la linea de transmision terminada

Definimos la atenuacioén de la linea de transmisién como la relacion entre la potencia que entrega el generador a la
linea y la que llega a la carga:

(2.45)

Podemos definir la atenuacién también en Neperios y en Decibelios (ver Apéndice A):

1. P
A(Np) = §ln PZZ

Pin
A(dB) = 10log
Py,

2.2.11.1 Atenuacién cuando no hay onda reflejada

No hay onda reflejada si la linea estd adaptada, es decir: Z;, = Zy, con lo que p;, = 0y la potencia entregada por el
generador es

bW
m ZO
Mientras que la potencia que llega a la carga es
2
L
P == —2al
L=57z, ¢
Por tanto, la atenuacién es
A=e¢*'=al Np (2.46)

Esta es la minima atenuacién que puede introducir una linea: la que sélo tiene en cuenta las pérdidas debidas a la
linea.

2.2.11.2 Atenuacién cuando la linea de transmision esta terminada en cortocircuito

Ahora Z;, = 0y el coeficiente de reflexion es p;, = —1, por tanto:
2
1|V5F _
P, = §| go‘ (1 _ |pL|2€ 4al)
Pr =0
Y ahora la atenuacion es infinita
A= (2.47)

Este es uno de los casos extremos. Ahora la onda reflejada anula a toda la onda incidente en la carga.
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2.2.11.3 Atenuacién cuando la linea de transmision estd terminada en una 2, cualquiera

Escribimos ahora directamente la expresion de la atenuacion:

vH|? 2 _
P G (1l e )
= PL — |VO+|2

3o el <1 - !pL!2>

Extraemos €2 y obtenemos

1— 2 —4al
A= et Lo lpl e (2.48)
1 —lpz

Se mide en veces. Lo que se tiene es la minima atenuacién del caso de linea adaptada, A = ¢/, multiplicada por un
factor corrector, que es facil de comprobar que es mayor o igual que 1.

Por tanto, concluimos que la atenuacién depende de la carga (influencia de las reflexiones) y de la propia linea de
transmisién (pérdidas, a).

2.2.11.4 Aproximacion de linea con pocas pérdidas

Una linea con pocas pérdidas es aquella que cumple al < 1, que no es lo mismo que una linea de bajas pérdidas.

+2al

En este caso, lo que se puede hacer es aproximar e por los 2 primeros términos de su desarrollo en serie de Taylor:

et20l ~ 1 4901

Para la linea adaptada, la atenuacion en este caso se puede aproximar por

A~1+2al

Para una linea terminada en Z, cualquiera se obtiene lo siguiente:

1+ |p|”

5 = 1+ 21
1—|pLl

A~1+2al

Donde hemos definido una nueva constante de atenuacion, que vamos a llamar constante de atenuacion aparente (o
ficticia):

1 2
of — a it lerl” (2.49)

1—|pr/?
a refleja las pérdidas de la linea, mientras que el otro factor representa las pérdidas debidas a la onda reflejada.

Si se cumple o/l < 1 entonces la atenuacion en este caso seria
A ! (2.50)

Podemos escribir la constante de atenuacion aparente en funcién del coeficiente de onda estacionaria:

2
1
o =L 2.51)
2s

A mas onda estacionaria mas atenuacion.
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2.2.12 Potencia disipada en la linea de transmision terminada

La potencia que se disipa en la linea es la parte de la potencia entregada por el generador que no llega a la carga, es
decir, la diferencia entre ambas:

Pyis = Py — P, (2.52)

2.2.12.1 Potencia disipada cuando no hay onda reflejada

Cuando Zj, = Zj, hemos visto en el apartado de atenuacidn las expresiones para la potencia entregada por el genera-
dor y la que llega a la carga, por lo que la potencia disipada queda

1‘%+| —2al
Py = —120 L (1— a) 2.
dis = 570 € (2.53)

Este serd el minimo valor de potencia que se disipa en una linea, ya que s6lo se consideran las pérdidas de la linea al
no haber onda reflejada.

2.2.12.2 Potencia disipada cuando la linea de transmision estd terminada en cortocircuito

Ahora no hay potencia entregada a la carga, por tanto la potencia disipada en la linea coincide con la entregada por el
generador:

Pdis = ]Dzn (254)

Esta es la situacién mds desfavorable posible.

2.2.12.3 Potencia disipada cuando la linea de transmisidn estd terminada en una Z;, cualquiera

Ahora la potencia disipada depende del coeficiente de reflexién en la carga, igual que la atenuacién:

2 2
1|Vt B v
VAR
= 5‘ %0‘ <1 _ ’pL’Q e—4al _e—QOzl + ’pL’Q e—2al)
2
1|V
— 5‘ %0‘ <1 _ g 2al + |PL|2 e 20l (1 _ e—2al>>

_ | ;| < 6720([) <1+!le2 672a1)

Se puede escribir por tanto en funcién de la potencia disipada para el caso en el que la linea esté adaptada:

szs - szs’ZL Zo (1 + ‘pL‘Q —204l>

Donde (1 +1p L]2 e 2l > es un factor corrector que refleja el hecho de que haya onda reflejada, y es mayor que 1.
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También podemos expresarla en funcién de la potencia de entrada a la linea de transmisién:

B 14+ 2672al
Puis = Py, (1 —e Z“Z) % (2.55)
1—|pp|” e~
Ya que la potencia de entrada a la linea es
2
1|V, _
P, = ;%—0‘ (1 —|ple 404) (2.56)

Asi pues, calcular la potencia entregada a la carga o disipada en la linea se reduce a calcular la Z;,, de la linea de
transmision, ya que podemos obtener P, como en teoria de circuitos, sin mds que poner el equivalente de la linea
como esa Z;,. Eso si, tendremos que tener cuidado con verificar si podemos despreciar las pérdidas, ya que si no
podemos habra que usar las expresiones de senos y cosenos hiperbdlicos.

2.2.12.4 Potencia disipada cuando Z, = %

Recordemos que en este caso,

v
Vot = 79 (2.57)
La potencia transmitida a la linea por la onda incidente es
2 2
L
W . _ -1’0l 20z _ 1791 —2az
La potencia disponible en el generador, P, es la potencia transmitida por la onda incidente en z = 0:
VI’
Wr. (z=0)=—— =P,
Toi (Z ) SZO dg
La potencia entregada por el generador es
2
inn - Pdg <1 - ’pm‘ )

y la entregada a la carga

Pu = Page= (1~ )
Si no hay pérdidas:

Py = Py (1= 1p1?)
Y el médulo del coeficiente de reflexion es constante:
lp(2)] = Ipl

Por tanto

Py = Py <1 - ypr) =P (2.58)

Toda la potencia que entra a la linea llega a la carga, lo cual es 16gico ya que no hay pérdidas.
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2.2.12.5 Potencia disipada cuando 7, = Z, = Z

En este caso particular lo que se tiene es
Py, = Pp = Pyy (2.59)

Es decir, se cumple la maxima transferencia de potencia.

Hay que tener cuidado al considerar cudndo hay maxima transferencia, que ocurre en este caso, y no cuando no haya
onda reflejada, ya que se puede dar el caso de que no haya onda reflejada y no se trate de maxima transferencia de
potencia o al revés.

La maxima transferencia de potencia implica que la impedancia que ve el generador es la misma que su impedancia
interna conjugada: Z;, = Zj. Por tanto, aunque tuviéramos Z, # Zyy Z, # Zo, caso en el que hay onda reflejada,
podria llegarse a la mdxima transferencia de potencia si se disefia la linea de transmisién de forma adecuada.

Ejemplo 2.1:

SiZy = Rp y Z1, = Ry, con cualquier Zy, sil = A\/2 = Z;,, = Ry. Tenemos un adaptador en A2,
por lo que hay maxima transferencia de potencia con onda reflejada

SiZy =Ry, Z1, = Ry Zo = \/RyRr y |l = \/4, entonces lo que hay es un transformador en \/4,
en el que Z;, = R,y por tanto hay mdxima transferencia de potencia.

|
Tenemos que hacer en este punto una importante distincion:

> Adaptacion de impedancias significa que un generador ve su impedancia interna conjugada: Z;, = Z7, por lo
que la potencia disponible en el generador es la entrante a la linea (o a la impedancia): P;, = Py,

2 Linea adaptada a la salida significa que la linea estd cargada a la salida con una impedancia de valor su
impedancia caracteristica: Z;, = Zy, lo que implica que no hay onda reflejada

Estos dos conceptos no tienen nada que ver entre si.

2.2.13 Interconexion de lineas de transmision
Basicamente, hay dos formas de interconectar lineas de transmision: en serie y en paralelo. Vemos esquemas para
ambas formas en la figura (2.26).

La conexién serie (o en cascada) tiene similitud con la propagacién de ondas planas homogéneas por diferentes
medios, mientras que la conexién en paralelo ya no tiene analogia con las ondas planas.

Como mencionamos al principio del tema, los modos TE y TM en la linea de transmision estdn al corte si se trabaja
a frecuencias inferiores a la de corte, por lo que no propagan energia por la linea de transmision. Sin embargo, si
almacenan energia en las discontinuidades.

En la figura (2.27) vemos las ondas de tension y corriente que hay en la discontinuidad de una interconexién entre dos
lineas de transmisién. Dado que existen modos TE y TM almacenando energia, lo que ocurre es que las corrientes y
las tensiones en /1 no son las mismas para cada linea:

Il (Z:ll) 7&[2 (Z:ll)

V1 (Z:ll) #VQ (Z=l1)
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f Z, "1 Zy, Vs Zy; 13 DZL

T

O
O

(a) Conexidn en serie de lineas de transmisién

(b) Conexién en paralelo de lineas de transmisién

Figura 2.26: Interconexion de lineas de transmision en (a) serie y (b) paralelo

Esta discontinuidad se puede modelar intercalando un bipuerto reactivo puro (sélo inductancias y capacidades) entre
las dos lineas. Este bipuerto lo que modela es el almacenamiento de energia en los modos que estan al corte.

Sin embargo, la energia almacenada por los modos TE y TM en las discontinuidades es despreciable si la frecuencia
de trabajo es muy inferior a la de corte del primer modo superior. Esto es facil en lineas de transmisién (coaxiales por
ejemplo), pero en guias de onda lo mas normal es trabajar a frecuencias cercanas a las de corte de los primeros modos
superiores.

Vemos una diferencia entre lineas de transmisién y propagacién de ondas planas por diferentes medios, y es que en el
segundo caso la solucién considerando tnicamente los modos TEM es exacta, mientras que para lineas de transmisién
hemos visto que no lo es.

A la hora de interconectar las lineas de transmision se intenta que las transiciones sean lo mas suaves posible.

De todas formas, este comportamiento a veces nos puede interesar que ocurra, ya que podemos afiadir inductancias y
capacidades simplemente conectando dos lineas de transmisién con secciones diferentes.

En cualquier caso, nosotros vamos a considerar que trabajamos a frecuencias suficientemente alejadas de las de corte
como para despreciar los efectos de los modos superiores en las discontinuidades.

2.2.14 Funcion de transferencia de la linea de transmision terminada

Vamos a ver qué pasa cuando usamos la linea de transmisién a mds de una frecuencia, por ejemplo con sefiales tipo
pulso cuadrado, lo habitual cuando se emplea transmisién digital. Lo que se trata es de analizar la distorsion que se
produce en la linea por el hecho de que se propaguen diferentes frecuencias por la linea.
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Figura 2.27: Ondas de tension y corriente en la discontinuidad entre dos lineas de transmision

En un principio, tenemos que considerar una constante de propagacién dependiente de la frecuencia, en la que tanto
la constante de atenuacion como la de fase, varian con la frecuencia:

a(f),B(f)

> a(f) introduce una distorsién de amplitud

2> B (f) introduce distorsion de fase
Ambas constantes constituyen la distorsién propia de la linea.

La funcidn de transferencia se define como el cociente entre la onda de tensién en la carga y la tensién del generador
de entrada:

Anteriormente hemos definido V' (z = [) como

Viz=1) = Vite 4V e

= Vi e (14 pr)

Zo Zr—2o
Ry+70 <1 + ZL+ZO>
_ Rg—Z0 Z1 -2y ,—2vi

1 Ry+Zo Zp+Zo €

_ -7l
— %e

27,
_ -l Z1+2%o
‘/g e Rg+Zo _ Rg*ZO Z1,—Zo 672»\/1
Zo Zo Zp+Zo
Por tanto, la funcién de transferencia que se obtiene es
o 45 2e—d
Hw)=e JBIZ — - N (2.60)
L 0 g _ )\ ZL—20 ,—2al ,—j201
<1+Z0>+< ZO>ZL+ZO€ e

Comentamos algunos términos:

D e 7P para una linea de bajas pérdidas, 3 es lineal con la frecuencia, por lo que no se introduce distorsién de
fase al ser el retardo igual para todas las frecuencias
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> ﬁ: si Zj, es real, lo cual es bastante habitual, no depende de la frecuencia para una linea de bajas pérdidas,
ya que Zj es aproximadamente real

D e ! en una linea de bajas pérdidas no introduce distorsién, ya que es constante con la frecuencia, y por tanto
todas las frecuencias se atendan por igual

D e 201 ¢=328l; g5 ]a parte que mds distorsién introduce, pero desaparece en el caso de que Z;, = Zg

Para el caso particular de Z7, = Zj, la respuesta en frecuencia resultante es

e—al

1+ 32

H (w) = e 9 (2.61)

Sélo existe en este caso la distorsion propia de la linea.

La tension de salida en el dominio del tiempo para el caso de Zj, = Zj la escribimos de la siguiente forma:
u(t) = FH{V )}

= FH{V,(w) H(w)}

[eS) e—jﬁl e—ozl )
_ / V, (w) S et gf
. 1+

e o0 . ,w
= Rg/ Vg (w)e 7P el df

14+ Zo /@
—al 00 )
- / V, (w) e (=20 gf
14+ Z_g —00

Donde hemos considerado que « no depende de la frecuencia para poder sacarlo de la integral, y hemos escrito df en
lugar de dw para ahorrarnos el factor 27.

Se observa que lo que nos queda en la integral es la transformada de Fourier inversa de V,, (w), es decir, vg (t), pero
desplazada en el tiempo. El resultado es por tanto:

e—al
v, (t) Vg (t - §l>

Si definimos el retardo que introduce la linea como t; = % = Ul—f, siendo vy la velocidad de fase, entonces la
tension en la carga es
efal
v, (t) = = Vg (t—tq) (2.62)
L+

Recordemos que lo hemos calculado para el caso en que Z; = Zj. Por tanto, en este caso lo tinico que pasa es que la
linea introduce un retardo y una atenuacidén iguales para todas las frecuencias.
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0
Zy, B Zy
O T
Z(d)
p(d)

Figura 2.28: Presentacion del problema de la linea de transmision: cdlculo de Z (d) y p (d)

2.3 La carta de Smith

2.3.1 Presentacion

Desarrollada simultdnea e independientemente por dos personas (P. Smith y A.R. Volpert, de Estados Unidos y la
ex-URSS respectivamente) en 1939, es una herramienta grafica que se usa para resolver problemas de linea de trans-
misién. Aunque existen mds cartas de impedancias y coeficientes de reflexion, la carta de Smith es la mas conocida y
también la més extendida. Podria parecernos que con los ordenadores de hoy en dia, las soluciones graficas no tienen
cabida en la ingenieria, pero nada mas lejos de la realidad, ya que la carta de Smith es mucho mas que una simple
técnica gréfica. Nos permite visualizar el fendmeno de la linea de transmisién y la transformaciéon de impedancias,
comprenderlos de forma intuitiva.

Ademads, nos damos cuenta que resolver analiticamente la impedancia vista en una linea de transmisiéon como la de la
figura (2.28) es bastante engorroso, ya que hay que trabajar con una expresion compleja:
Zy, cos Bl + jZysen Gl
Z(d) =2y -
Zycos Bl + jZ;1, sen Gl

Si miramos por primera vez la carta de Smith podremos sentirnos abrumados, pero la clave para entenderla es que es,
fundamentalmente, una representacién en coordenadas polares del coeficiente de reflexién p. Se basa en la relacién
entre el concepto de impedancia y el de coeficiente de reflexion:

7 = g, it
L—p

7 — 7
p= "0
Z—|—Z()

Mas concretamente, se usa la impedancia normalizada, para facilitar las cosas y usar una circunferencia de radio la
unidad:

7-Z
Zp
_ 1
Z_1TP
I—-p
Z-1
F=Z

Lo que hace esto es transformar la regién de la impedancia en coordenadas cartesianas (plano infinito) en una circun-
ferencia de radio 1, que es un recinto finito. Se trata de una transformacion bilineal, como podemos observar en la
figura (2.29), transformandose el plano Z en el plano p.
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Jx plano Z

% | _]%j pljnop

—J

Figura 2.29: Transformacion conforme del semiplano derecho (infinito) en el interior del circulo de radio unidad

En esta transformacién hemos tenido en cuenta que la parte real de la impedancia es positiva en todo el plano (lo cual
es bastante 16gico). Escribimos por tanto la impedancia normalizada como parte real e imaginaria:

Z =r+jx

Para cualquier » > 0, el recinto en que se transforma el semiplano derecho es el interior del circulo unidad:

. 2 2
r+jr—1 (r—=1)7"+=
r+jz+1

(r + 1)2 + 2

Es decir, que cualquier impedancia positiva se puede representar en un recinto circular de radio < 1.

En la carta de Smith podemos visualizar la evolucién de la impedancia a lo largo de toda la linea. Su utilidad principal
se encuentra en una linea de transmisién sin pérdidas. Esto es asi porque la evolucién del coeficiente de reflexién en
una linea sin pérdidas es una variacién de fase, con médulo constante, 1o que se puede representar con facilidad sobre
una circunferencia en coordenadas polares:

p(d) = ppe 7?4

Pl
P

Figura 2.30: Representacion del coeficiente de reflexion en coordenadas polares

La evolucién del coeficiente de reflexion en una linea sin pérdidas, representado en la figura (2.30), es un arco en el
sentido de las agujas del reloj, con el médulo constante como hemos mencionado antes. Para conocer el valor de la
impedancia vista lo inico que hay que hacer es superponer una rejilla sobre el diagrama. Eso es exactamente la carta
de Smith.
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2. Lineas de Transmision 2.3. La carta de Smith

2.3.2 Construccion de la carta de Smith

Para ver como se construye la carta de Smith, tenemos en cuenta la relacién entre p y Z, y su divisién en partes real e
imaginaria:

Z=r+jz p=u-+jv

Escribimos la impedancia vista en funcién de u y v:

VA I+p l14u+jv
1—p 1—u—jv

1—w? -’ +jv(l—u+1+u)

(1 —u)? + 02
1—u?—? w 2v
= J
(1—u)?+02 7 (1—u)+02
v e
Tomamos r = cte y vemos en qué se transforma:
1— 2 _ .2
T:—(l u)2 Y 5 :>7"(1—u)2+7"1)2:1—u2—v2
—u)"+v
1 —
wr(r+1) —2ur4+02(r+1)=1-7r=u>—-2u S i
r+1 147
Si sumamos ﬁ en ambos términos llegamos a la siguiente expresion:
2
T 9 1
U — v = — 2.63
( r+ 1) * (r+1)2 (263

Figura 2.31: Transformacion de la parte real de la impedancia en el coeficiente de reflexion en polares

Que no es otra cosa que la ecuacion de una circunferencia de centro (u,v) = <T+L1, 0) y radio R = H% En la figura
(2.31) vemos en color azul las distintas circunferencias que representan. Conforme aumenta r, disminuye el radio de
las circunferencias y el centro se acerca mas al contorno del circulo unidad.

Ahora tomamos x = cte, con lo que obtendremos la transformacién de las rectas horizontales paralelas en el plano p:

2v

- =S a(1-2u+u’ —|—va:21}
(1 —u)? + 02 ( )

Tr =
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2
(w—1)2+0% - = =0
xr

A esto le sumamos m% en ambos términos, con lo que se llega a

2
(u—1)% + <v - é) = iQ (2.64)

Que es una circunferencia de centro (u,v) = (1,1) yradio R = |1|.

VA

Figura 2.32: Transformacion de la parte imaginaria de la impedancia en el coeficiente de reflexion en polares

En la figura (2.32) vemos esta representacion, en la que las circunferencias tienen su centro en la linea de puntos y
seglin aumenta el valor de x, disminuye el radio de las circunferencias y su centro se aproxima al punto (1, 0).

La superposicion de estas curvas y de las anteriores da lugar a la carta de Smith, que vemos representada de forma
aproximada en la figura (2.33).

Figura 2.33: Carta de Smith

2.3.3 Puntos caracteristicos de la carta de Smith

Vemos algunos detalles sobre la carta de Smith:

> Todas las impedancias que sean reales estan contenidas en el eje real (z = 0)
2 Todas las impedancias que caigan en el semicirculo superior son impedancias inductivas
> Todas las impedancias que caigan en el semicirculo inferior son impedancias capacitivas

2 Todas las impedancias que caigan en el contorno de la circunferencia son reactivas puras (r = 0)
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2. Lineas de Transmision 2.3. La carta de Smith

2 El centro de la carta de Smith es p = 0, es decir, la impedancia vista es la caracteristica de la linea Z = Z
(Z=1

2 El punto (1,0) corresponde a un coeficiente de reflexién p = 1, es decir, un circuito abierto (Z = o)

2> El punto (—1,0) corresponde a un coeficiente de reflexiéon p = —1, es decir, un cortocircuito (Z = 0)

2.3.4 Uso basico de la carta de Smith

Vamos a ver algunos ejemplos sobre la carta de Smith que nos ayudaran a comprender su funcionamiento.

2.3.4.1 Representacion de impedancias y admitancias

1 1
2 2
Z
Ip Ip
V) 1
Y
(a) Impedancia (b) Admitancia

Figura 2.34: Carta de Smithpara Z =1+ j2yY =1/Z

Representamos la siguiente impedancia en la carta de Smith

Z =50+ 7100
Siendo la impedancia caracteristica
Zy = 5082
Se tiene la siguiente impedancia normalizada
Z=1+32

En la figura (2.34) vemos las representaciones respectivas para impedancia normalizada Z y admitancia normalizada
Y.

Para representar la impedancia, se mira la parte real y se representa en el circulo que vimos que corresponde a la parte
real de la impedancia, es decir, los que cruzan el didmetro horizontal de la carta de Smith, y la parte imaginaria igual
para los circulos que cruzan el perimetro de la carta de Smith.

En cuanto a la admitancia, es facil ver que simplemente lo que se hace es girar 180° la representacién de la impedancia:

L 1-p 1+(-p)

V=== -
Z 1+4p 1=(-p)

Ya que lo que se representa en la carta de Smith es el coeficiente de reflexion.
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2.3.4.2 Admitancias en paralelo

Tenemos una admitancia formada por una conductancia Y y una susceptancia j en paralelo. La conductancia es la

misma que en el ejemplo anterior:

— 1
Y= =02-j04
1+ 2 J

Yr=Y+j=02+;06

En lo que consiste este ejemplo es en sumar admitancias (estdn en paralelo), para lo que nos movemos por la circun-
ferencia de parte real constante.

Figura 2.35: Diagrama de Smith para una admitancia Y = 0.2 — 0.4 con una susceptancia en paralelo de valor j

Esto tiene gran utilidad para calcular la impedancia de entrada de redes LC en escalera. Para ese caso, Z( seria un
pardmetro de referencia o de normalizacion, ya que no se trata con lineas de transmisioén. Es un caso de aplicacién de
la carta de Smith para problemas de circuitos.

De la misma forma que lo hemos visto para la asociacién de admitancias en paralelo, se puede hacer para impedancias
en serie, usando por supuesto la representacion de impedancias en lugar de la de admitancias.

2.3.4.3 Coeficiente de reflexion a lo largo de una linea de transmision

Podemos conocer la evolucion del coeficiente de reflexion a lo largo de una linea de transmisién usando la carta de
Smith. Para ello, nos fijamos en la expresion para el coeficiente de reflexion:

p(d) = ppe 7

Como podemos ver, se trata de una linea sin pérdidas, luego veremos cémo es para una linea con pérdidas.

Lo que ocurre al multiplicar por e 725 es que se resta 23d al argumento del coeficiente de reflexién en la carga, es
decir, que se giran 2(d radianes en el sentido de las agujas del reloj, como podemos ver en la figura (2.36), en la que
hemos hecho d = [ para calcular el coeficiente de reflexion a la entrada, y con €l la impedancia de entrada a la linea.

Para buscar el dngulo que hay que recorrer, en el exterior de la circunferencia, el arco marcado en la carta como
“longitudes de onda hacia el generador” (WAVELENGTHS TOWARD GENERATOR o abreviadamente WTG). Se
recorrerd la distancia correspondiente al nimero de longitudes de onda (fraccionario generalmente) que representa la
longitud de la linea. En caso de que la linea sea mayor que la mitad de la longitud de onda, se dard la vuelta completa
y se seguird girando.

Por tanto, podemos decir que la linea tiene un periodo de \/2:

29:27r:>9:7r:>ﬁl:7l:77

http://www.telecos-malaga.com 46 Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org)



2. Lineas de Transmision 2.3. La carta de Smith

2B

% p in

Figura 2.36: Coeficiente de reflexion a lo largo de la linea de transmision terminada

=2
2

También podemos buscar Z;, a partir de Z;,,, sin mas que girar en el sentido contrario a las agujas del reloj y usar la
escala de fracciones de longitud de onda que indica “hacia la carga” (WAVELENGTHS TOWARD LOAD, o WTL).

2.3.4.4 Precision de la carta de Smith

Como podemos ver en la carta de Smith, lo que hay es una malla de circulos, con huecos entre ellos. Hay que tener en
cuenta que podemos obtener impedancias y coeficientes de reflexién que caigan enmedio de alguno de estos huecos,
por lo que no sabremos con certeza qué valor es.

La variacién del valor de impedancia es dependiente de /, y serd mucho mds sensible a variaciones de [ en las zonas
en las que p ~ 1, es decir, donde hay mas densidad de circulos.

La precision la marca el escalado de las dos magnitudes que se miden en la carta: amplitud o médulo y fase.

El médulo del coeficiente de reflexion se mide con paso 0.02, por lo que esa es su precisién. En cuanto a la fase, dado
que se mide en multiplos de la longitud de onda, y se puede observar que el paso es de 0.002, la precision en fase es
de 25 = 0.002).

Un nimero para comprobar que esta precisién no es precisamente mala: un cable coaxial a 1GH z tiene una longitud
de onda de aproximadamente 20cm, por lo que su precisidn serd de 0.4mm. No es posible disefiar un coaxial con
tanta precision.

De todas formas, en caso de necesitar mds precision se puede hacer una ampliacién de la carta de Smith.

2.3.4.5 Leer el coeficiente de onda estacionaria en la carta de Smith

Recordemos que la expresion del coeficiente de onda estacionaria en funcién del coeficiente de reflexion es

s Ltlnl
1—pl
Para una linea de transmision sin pérdidas.

En la figura (2.37) se indican los puntos P,,, y Py. El corte del circulo de Z;, con el eje real representa impedancias re-
sistivas puras, y concretamente dichos puntos representan un minimo y un maximo del diagrama de onda estacionaria,
respectivamente.

Por tanto, lo que se tiene en la carta de Smith es que el punto P, indica s, mientras que el punto P, indica 1/s.
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m

Figura 2.37: Coeficiente de onda estacionaria en la carta de Smith

Por qué? Veamos la expresion del coeficiente de reflexion cuando la impedancia es resistiva pura (p no tiene parte
imaginaria):
_RL—RO _TL—l_S—l
P= RL+Ry rp+1 s+1

Donde hemos normalizado Rj, como r;, = %.

Por tanto, s = r, = Ry /Ry, por lo que el valor del circulo que pasa por el punto Py, es el valor del coeficiente de
onda estacionaria.

En caso de encontrarnos cerca de la zona critica (p ~ 1), se mira 1/s en lugar de s para calcularlo.

ZL ZL
\
\\X Q\»
1
(a) Definicion del vector a variar (b) Variacién de |1 + pr|

Figura 2.38: Variacion del coeficiente de onda estacionaria en una linea de transmision

Ahora podemos explicar por qué los minimos del coeficiente de onda estacionaria son mds abruptos que los maximos.
Observamos cémo varia V' a lo largo de una linea de transmisién terminada, es decir, miramos la variacién de |1 + p |,
que no es mas que la variacion de la fase de py,. En la figura (2.38) vemos como varia el coeficiente de onda estacionaria
conforme nos movemos por la linea. En rojo se ve la zona préxima a los maximos, en la que se observa que pequefios
desplazamientos implican variaciones pequefias de la longitud del vector. Por contra, la linea verde que representa la
zona cercana a los minimos, varia més rdpidamente con pequefios desplazamientos.

Serd mas abrupto cuanta mds reflexién haya. El caso extremo es cuando p;, = 1, ya que los minimos son nulos y los
mdéximos valen 2.

Comentarios sobre el coeficiente de onda estacionaria:
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> Si la carga con la que se termina la linea es inductiva, lo primero que nos encontramos en el diagrama de onda
estacionaria es un mdximo, ya que estamos en el semicirculo superior y nos movemos en el sentido de las agujas
del reloj.

> Ladistancia entre dos maximos o minimos consecutivos es /2, lo que se recorre si le damos la vuelta entera a
la carta de Smith.

2> Ladistancia entre un maximo y un minimo es \/4, que es media vuelta a la carta de Smith.

Podemos distinguir los diagramas de onda estacionaria de tensién y corriente, teniendo en cuenta que el de tension es
de la forma |1 + p| y el de corriente |1 — p|. Lo que ocurre es que estdn desfasados, y ese desfase varia conforme nos
alejamos de la carga, a menos que la carga sea reactiva pura, en cuyo caso el desfase es constante e igual a 90°.

2.3.5 Carta de Smith modificada

Antes hemos visto que para calcular la admitancia a partir de la impedancia de carga lo Gnico que hay que hacer es
girar 180° la recta del coeficiente de reflexion.

Esto se puede hacer innecesario si duplicamos la carta de Smith, girdndola 180° como se ve en la figura (2.39). Se
suelen utilizar 2 colores para distinguir si estamos mirando impedancias o admitancias.

Figura 2.39: Carta de Smith modificada. En azul las curvas de impedancias, y en rojo las de admitancias

La ventaja de usarla es que se evita girar 180° para cambiar de impedancias a admitancias, ya que al marcar una
impedancia podemos ver la admitancia en el mismo punto, y viceversa.

Sin embargo, nosotros usaremos la carta de Smith normal.

2.3.6 Carta de Smith y lineas de transmisién con pérdidas

Hemos visto que la evolucién del coeficiente de reflexién en una linea sin pérdidas es sobre un circulo de radio
constante. Cuando se producen pérdidas, disminuye el coeficiente de reflexion segtin nos acercamos a la entrada de la
linea, ya que este varia de la forma

—2al —j201
pin = pre > eI

Lo que se refleja en la carta de Smith como una espiral.

Para no tener que dibujar una espiral, con los problemas de precisién que ello conlleva, lo que se hace es moverse de
la misma forma que si no hubiera pérdidas, con el radio constante, y al llegar al punto deseado se usa la escala auxiliar
mirando la linea de atenuacion (ATTEN [dB]), habiendo calculado previamente el valor de la atenuacion.

Habra que sumarle la atenuacién introducida por la linea a la que ya hay. Se proyecta entonces el punto inicial que
corta al eje horizontal sobre la recta de atenuacion. Luego se le suma la atenuacién producida por la linea y se vuelve
a proyectar sobre el eje horizontal de la carta de Smith, obteniéndose el nuevo médulo del coeficiente de reflexion.
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2.3.7 Carta de Smith comprimida

Al definir la carta de Smith y construirla especificamos que la parte real de la impedancia era positiva. Eso implicaba
que sélo considerdbamos el semiplano derecho de las impedancias, que se transformaba en el interior del circulo de
radio unidad.

Ahora tenemos en cuenta las impedancias con parte real negativa.

Lo que ocurre con el semiplano izquierdo es que se transforma en el exterior del circulo de radio unidad. Por tanto, el
plano infinito se transforma en otro plano infinito.

Se define la carta de Smith comprimida como aquella que considera impedancias con parte real negativa, pero no
todas, sino hasta un limite. Concretamente se define para |p| < k donde k puede ser mayor que 1.

p=1

Figura 2.40: Carta de Smith comprimida

En la figura (2.40) vemos la generacion de la carta de Smith comprimida, en este caso se deben tomar los circulos
hasta el corte con el circulo exterior (p = k), no hasta el de radio unidad.

2.4 La linea de transmision como elemento de circuito

Ahora no vamos a ver la linea de transmision como elemento de interconexién, sino para sintetizar elementos de
circuito.

Tenemos varias formas de realizar esto, y vamos a verlas a continuacion.

2.4.1 Linea corta

Trabajamos ahora con tramos de linea de transmisién sin pérdidas eléctricamente cortas. Con ello conseguiremos
sintetizar inductancias y capacidades.

Recordemos que vimos antes el modelado de una linea de transmisién como un bipuerto en T. Este bipuerto estaba
formado por dos impedancias Z en serie y una admitancia Y en paralelo, de los cuales su comportamiento en fre-
cuencia no se podia sintetizar con un nimero finito de elementos circuitales. Sin embargo se podia aproximar en el

casode ] < \:

l R
Z ~ Z(wi = ]wL§

Y .
Y ~—I|= l
70 jwC

Podemos ver que segtin el valor de Zj, predominard un comportamiento u otro:
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2 Si Zy es muy elevada, entonces predomina la componente inductiva, por lo que la linea se simplifica a un
inductor equivalente en serie de valor
Leg =Ll

> Si por el contrario Zj es baja, predominard la componente capacitiva, en cuyo caso obtenemos una capacidad
equivalente en paralelo de valor
Ceq =Cl

En la figura (2.41) vemos ambos comportamientos reflejados.

L, =Ll
O——O Oo—— {00 ——0 O——O O J_ O
O——O O O O——O O O
[ l
(a) Comportamiento inductivo (b) Comportamiento capacitivo

Figura 2.41: Comportamientos (a) inductivo y (b) capacitivo para la linea corta

Es obvio que los valores de L., y Ceq no pueden ser cualquiera, ya que se debe cumplir en todo momento [ < .
Ademds, vemos que con la linea corta s6lo podemos obtener capacidades en paralelo e inductancias en serie.

Ejemplo 2.2:

Podemos querer implementar un filtro paso bajo a frecuencias de microondas. Una opcién perfectamente
valida para es disefiarlo en principio como se haria para bajas frecuencias, con lo que se obtendria una
red LC en escalera como la de la figura (2.42).

e I
— T

Figura 2.42: Filtro paso bajo como red LC en escalera

Y luego lo que se haria es usar lineas de transmision para sintetizar los elementos.

Si usamos cable coaxial para implementarlo, la impedancia caracteristica es

b
Zoznk::iln—
2r  a

Donde a es el radio del conductor interior y b el del conductor exterior. Mantenemos b constante, por lo
que tendremos que intercalar secciones de cable coaxial de distintas longitudes y distintas secciones de
conductor interior, como vemos en la figura (2.43).

Segtin el valor de inductancia o capacidad, cada seccidén tendrd una longitud dada.
Hay que tener cuidado con los modos de orden superior que puedan aparecer.

También podemos ver la implementacion del filtro en tecnologia microstrip, donde Zy depende de la
anchura de la pista W. Si W es grande, Z es pequefia y viceversa.
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L serie  C paralelo L serie C paralelo L serie

Figura 2.43: Implementacion del filtro paso bajo con tecnologia coaxial

LolL L
| =
W W, W,I
—=—, gz
= o) b
(a) Linea microstrip (b) Filtro en tecnologia microstrip

Figura 2.44: (a) Esquema de la linea microstrip y (b) Implementacion del filtro paso bajo en tecnologia microstrip

En la figura (2.44) estd la implementacién del filtro en tecnologia microstrip, vista desde arriba. También
vemos el esquema de la linea microstrip, formada por un plano conductor inferior a masa, una capa de
dieléctrico ¢,., de altura b y la pista de anchura W.

2.4.2 Tramos de linea de transmision terminada

Vamos a usar de nuevo lineas sin pérdidas.

Podemos sintetizar el comportamiento en frecuencia que queramos con una linea de transmision terminada en una
impedancia Z . Nosotros vamos a usar la linea de transmisién terminada en cortocircuito o en circuito abierto.

En este caso, estamos usando la linea como monopuerto (o bipolo). Por tanto, la caracterizamos por su impedancia,
Zin (f)-

2.4.2.1 Linea de transmisién terminada en cortocircuito

Recordemos que ya calculamos la impedancia de entrada a una linea terminada en cortocircuito, y que era

Zin = jZOtge

Siendo § = I la longitud eléctrica de la linea.

Representaremos la impedancia normalizada a Z,
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Donde la dependencia con la frecuencia esta en la tangente:

2_7rl:£l

| =
B A )

Siendo v la velocidad de propagacién de las ondas, que, dado que no estamos en el vacio, no serd c, sino

1 c
V= ——=
VHE N/ HrEr

mn I I I I

I I I I

I I I I

I I I I

I I I I

I I I I
Lom, 13m2 |2m 0

/2! | | |

I I I I

I I I I

I I I I

I I I I

I I I I

Figura 2.45: Comportamiento con la frecuencia de la reactancia a una linea de transmision terminada en cortocir-
cuito

En la figura (2.45) vemos la evoluci6n de la reactancia de entrada normalizada X ;,, en funcién de 6. Recordemos que

Observamos que hay zonas en las que es una reactancia positiva y otras negativa:
2 Para X;,, > 0 el comportamiento se asemeja a un inductor. La diferencia con un inductor es que su evolucién

con la frecuencia no es lineal, sino que sigue una funcién tangente. Sin embargo, para zonas cercanas a § = 0
o también en tramos cortos de 6, se puede aproximar como lineal. Para § < 7/2

X, in ZO t g 0
Leq = - —
w w
2 Para X, < 0, el comportamiento es capacitivo, y de la misma forma que antes, tiene evolucién tangencial.

2 Si X, = 0, segun el valor de # se comportard de una forma u otra:

w Para @ = 7/2,37/2,... se comporta como un circuito resonante LC paralelo, en el que hay muiltiples
frecuencias de resonancia.

w Para § = 7,2, ... se comporta como un circuito resonante LC serie.

Por tanto, podemos concluir que para una linea de transmisién corta en comparacién con la longitud de onda, [ < A,
y una longitud eléctrica pequefia, # < 1, el comportamiento de la linea se puede considerar como lineal con la
frecuencia y por tanto se puede modelar como un inductor de valor

Leg = LI

Siendo entonces la impedancia de entrada

| L
Lin ~= 7200l ~ j Ew\/LCl = jwll
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I<< A
O———O
E]ZL Q
O O O

(a) Inductancia serie

S o
B T

(b) Inductancia paralelo

O

Figura 2.46: Inductores en (a) serie y (b) paralelo sintetizados como linea de transmision terminada en cortocircuito

cortocircuito

/

Figura 2.47: Inductancia en paralelo con microstrip

Este inductor tiene la ventaja sobre el que obteniamos para una linea corta que se puede insertar tanto en serie como
en paralelo. Podemos ver en la figura (2.46) cémo se pueden sintetizar inductancias en serie y paralelo con linea de
transmision terminada en cortocircuito.

En microstrip s6lo se podria conectar en paralelo, ya que es imposible la conexién en serie de una linea de transmisién
terminada, por lo que habria que hacerlo con linea corta.

En la figura (2.47) podemos ver cémo se haria la conexién en paralelo de un inductor con linea microstrip terminada
en cortocircuito.

2.4.2.2 Linea de transmision terminada en circuito abierto

Si recordamos del andlisis de la linea de transmisién terminada que hicimos, este caso se puede modelar como una
admitancia de entrada

; -1
Siendo Y, = 7o
La representacién con la frecuencia de Y, serd la misma que en el caso de Z;,, del apartado anterior. Vemos en la

figura (2.48) la representacién de B, = %’0", donde B representa la susceptancia, es decir: Y = jB.
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2.4. La linea de transmision como elemento de circuito

in

3n/2 | 2m

/2

Figura 2.48: Representacion de la susceptancia de

Podemos interpretar la grafica de la misma forma que antes:

una linea terminada en circuito abierto

2 Para X, > 0 el comportamiento se asemeja a una capacidad

2 Para X, < 0, el comportamiento es inductivo.

2 Si X;, = 0, segtin el valor de # se comportard de una forma u otra:

w Para § = 7/2,3m/2,... se comporta como un circuito resonante LC serie.

m Para § = 7,27, ... se comporta como un circuito resonante LC paralelo.

Vemos por tanto que se trata de un comportamiento dual al anterior.

Si la longitud de la linea es muy pequefia en comparacion con la

longitud de onda, I < A, entonces se aproxima a una

capacidad, en el margen de frecuencias en el que se cumpla esa relacién.

Yin ~ jYo0 = jwCl

= jwCeq

En la figura (2.49) vemos las lineas de transmision que resultarian para modelar una capacidad en serie y otra en
paralelo, de la misma forma que lo vimos para la linea de transmisién terminada en cortocircuito.

De la misma forma, para microstrip se podria hacer s6lo en paralelo. El esquema es el mismo que en el caso anterior,

pero sin el punto que representa el cortocircuito.

2.4.3 Transformador en \/4

Lo que tenemos ahora es una linea sin pérdidas terminada con Z, de longitud [ = \/4.

En este caso, la impedancia de entrada a la linea es

Z2
Zz’n =20
Zr
Por tanto la impedancia normalizada serd
= 1

Esto es, se trata de un inversor de impedancias.

También se puede usar como red adaptadora de impedancias reales.

Entonces, el comportamiento que se consigue con esto es, bdsicamente:
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I<< A
| o 1 I

ZL
O O O
(a) Capacidad serie

I< i%/o

O O o S
-~ | |z /O

O O O O

(b) Capacidad paralelo

Figura 2.49: Capacidades en (a) serie y (b) paralelo sintetizados como linea de transmision terminada en circuito
abierto

2 Un cortocircuito se convierte en un circuito abierto
2 Un circuito abierto se convierte en un cortocircuito
2 Una red serie se tranforma en una red paralelo

2 Una red paralelo se transforma en una red serie
El comportamiento para el cortocircuito y el circuito abierto se puede mirar con la linea de transmisién terminada en
cortocircuito o circuito abierto, sin mds que hacer [ = \/4, que hace que la longitud eléctrica de la linea sea

2r A 0w

=222 C
p A4 2

2.4.4 Ventanaen \/2

Ahora tenemos el mismo caso que antes: linea de transmision sin pérdidas terminada en una impedancia Zp, pero de
longitud [ = \/2.

Ahora lo que ocurre es que la impedancia de entrada es

Zin = ZL

Estos dos tltimos casos que hemos visto (transformador en A/4 y ventana en \/2) usan la linea de transmisién como
bipuerto. Ademas, esto lo podriamos estudiar también con la carta de Smith.
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2.5 Caracteristicas de las lineas de transmision mas comunes

Vamos a ver las caracteristicas de algunas de las lineas de transmisidn que existen. Veremos por ejemplo:

1. Cable coaxial
2. Linea biplaca
3. Stripline

4. Microstrip

A estas se puede afiadir la linea bifilar, que sin embargo es sélo titil a frecuencias muy bajas, por lo que no la estudia-
remos. Las tres primeras se pueden considerar como lineas de transmision estrictamente hablando, ya que se propagan
s6lo modos TEM.

El caso de la microstrip es mds complejo, ya que aunque hay dos conductores, también hay dos dieléctricos (aire y
separacion entre conductores), por lo que el problema es no homogéneo y para satisfacer las condiciones de contorno
debe haber componentes longitudinales. Por tanto, no s6lo se propagan modos TEM. Sin embargo, es la que mds se
usa hoy en dia.

Necesitaremos conocer los siguientes datos sobre la linea de tranmisién para poder caracterizarla:

2 Parametros primarios (R, L, C, G) y secundarios (Zy, 7p). Se abordara el problema obteniendo en primer lugar
la capacidad del problema electrostatico, para luego calcular la constante geométrica k, obteniendo a conti-
nuacién L, G, 3y ag. Luego se estimara R para obtener la constante de atenuacién debida a los conductores,
Q.

2 Frecuencia de corte del primer modo superior, que marcard la frecuencia maxima a la que podrd funcionar la
linea sin que haya perturbaciones en su comportamiento.

No vamos a ver los desarrollos completos para obtener estos datos, sino los resultados definitivos.

2.5.1 El cable coaxial

Recordamos el problema que desarrollamos en Electromagnetismo 1.

Un cable coaxial, como vemos en la figura (2.50), es una estructura cerrada por conductor perfecto, por lo que no hay
radiacion al exterior.

Figura 2.50: Cable coaxial
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Calculamos la capacidad del problema electrostatico. Omitimos todo el proceso, tras el cual se obtiene finalmente

O 2me!

In

F/m (2.65)

a

Siendo la constante dieléctrica del medio entre los dos conductores € = ¢’ — je”.

Dado que
5/
C=—
k
podemos extraer k:
e In g
k = c=on (2.66)

Calculamos ahora la resistencia. La resistencia que aparece es debida al efecto pelicular: las corrientes fluyen por
la cara interna del conductor exterior y por la cara externa del conductor interior. Una resistencia superficial en un

conductor de conductividad o es ;

o27rds

Siendo [ la longitud del conductor, J la profundidad de penetracién y r el radio del conductor. Por tanto, podemos
calcular la resistencia del coaxial como suma de dos resistencias:

1 . 1
2road,  2mwobd

R = Rconductorinterior + Rconductorexterior =

Quedando finalmente

a+b

- 2mabod, 2/m (2.67)

Ya tenemos por tanto todos los pardmetros primarios y secundarios:

2 Parametros primarios:

! 2 !
G = ”Z —w 1262 tgd  S/m (2.68)
. b
L=pk="""12 H/m (2.69)
27 a

Siendo tg 4 la tangente de pérdidas del dieléctrico.

S b
Zo = nk = 60, /‘;— - ©Q (2.70)

(

2 Parametros secundarios:

B =wy\/pe" rad/m

tg
g = 27.3\/%«@5—0 dB/m

Y =a+jf —

S (1+2
e = 13.6\/;17«57«(72‘) dB/m
AobIn 2
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Donde vemos que 3 no depende de la geometria, arg no depende de la frecuencia y A\q es la longitud de onda en
el vacio: c
Ao = =
f

2 Frecuencia de corte del primer modo superior: el primer modo superior es el T'F1;. Su frecuencia de corte
estd dada por la siguiente expresion

c
QﬂTﬁl——w(a+lﬁVﬁZE; (2.71)
Subir la frecuencia de corte implica hacer mas pequefio el cable, lo cual a veces no es posible, ya que cuanto
mads pequeflo es, menos potencia puede soportar.

En la préctica los modos superiores estdn al corte, porque se trabaja a frecuencias por debajo de la de corte. Sin
embargo, hay que considerar su influencia, que se reduce a un efecto reactivo en las discontinuidades y en las
fuentes. Sobre todo por el hecho de que se producen fendmenos de interferencia debidos a la superposicion de
varios modos propagandose con distintas constantes de propagacion.

En la figura (2.51) vemos la evolucién con la frecuencia de la potencia en un cable coaxial, medida con un
medidor de potencia que sélo capta el modo TEM. Se observan valles a frecuencias a partir del gigahertzio, que
corresponden a las interferencias de los modos superiores.

potencia

1 f(GHz)
1 10 102 103 104

Figura 2.51: Evolucion de la potencia en un coaxial con la frecuencia

2.5.2 La linea biplaca
Vemos su esquema en la figura (2.52). No se usa en la practica, pero es sencilla de estudiar y nos ayudard a comprender
la stripline y la microstrip.

Para el caso de w > b > t, tenemos las lineas de campo que vemos en la misma figura. Entonces, se puede aproximar
el problema como un condensador de placas paralelas, y podemos calcular ficilmente su capacidad como

A
= g0~ F
C€€0d

Siendo A el drea de las placas y d la distancia entre ellas.

En la biplaca calculamos la capacidad por unidad de longitud, que quedara

C = srso% F/m 2.72)

Y la constante geométrica

g o
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w = Z

(a) Linea biplaca (b) Campos paraw > b >t

Figura 2.52: (a) Linea biplaca y (b) Campos en el caso de w > b >t

Estimamos ahora la resistencia. Ahora la resistencia superficial es la de un conductor plano:

Y dado que ambas placas son iguales, la resistencia serd el doble, dividida por la longitud:

2
R = Q 2.73
o, /m (2.73)
2 Parametros primarios:
G="r s S/m (2.74)
Si el dieléctrico no tiene pérdidas (¢” = 0), entonces la tangente de pérdidas es tgd = o= %ﬁo, por lo que
c;::9%3 S/m (2.75)
b
L= prbo H/m (2.76)
2> Parametros secundarios:
b
Zy =120m, [E2 2 0 2.77)
Er W
0s 1
o = 27.3«//@&77“)\—3 dB/m (2.78)
0

La constante de fase y la de atenuacién debida al dieléctrico es la misma que en el coaxial, ya que no dependen
de la geometria.

Vemos que cuanto mayor sea la seccién transversal, menos pérdidas debidas a los conductores. Sin embargo,
no se puede hacer todo lo grande que se quiera, ya que se debe seguir cumpliendo w > b. Y ademds, el valor
de b condiciona la frecuencia de corte del modo superior, como vemos a continuacién.

2 Frecuencia de corte del modo superior: en este caso es

C
fe= 2b. /ey (2.79)

En este caso, las frecuencias de corte de los modos TE y TM son la misma. Esta es la frecuencia de los primeros
modos TEy TM, T E; y T'M;. La de cualquier modo T'E,, o T'M,, es

fcn =n

C

2b./pirer
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2.5.3 Stripline

Se usa como linea de transmisién para circuitos integrados de microondas, por la posibilidad de fabricarla con procesos
litogréficos. Es un tipo de linea planar, igual que la microstrip. Vemos su geometria en la figura (2.53). También vemos
las lineas de campo eléctrico. Esta formada por dos placas paralelas que encierran a una placa estrecha. Las dos placas
exteriores estdn al mismo potencial, y se las llama plano de tierra.

Esta linea tiene una solucién analitica complicada, por lo que se suelen dar los pardmetros en forma grafica o con
expresiones analiticas aproximadas.

= =
LA E
g, === | t b
= ]
(a) Stripline (b) Lineas de campo en la stri-

pline

Figura 2.53: (a) Stripline y (b) Lineas de campo

Una nota de disefio: con el objeto de evitar los modos TE y TM, se colocan unos tornillos entre los planos de masa,
como se observa en la figura (2.54). Se tienen que colocar de forma que no perturben la configuracién del campo
alrededor de la tira (Iimite inferior de d, la distancia entre tornillos) y para que la frecuencia de corte del primer modo
superior sea elevada (limite superior de d, cuando menor es, mayor la frecuencia de corte). También interesa una
distancia longitudinal entre tornillos, que por lo general serd de \/8.

Otra forma de reducir los modos TE y TM es disefiar la stripline de forma que la separacion entre los planos de masa
sea menor de \/4.

d
1 1
= ] )
S
= =)
L1 LT
(a) Distancia transversal (b) Distancia longitudinal

Figura 2.54: Tornillos para anular los modos superiores, mostrando las distancias (a) transversal y (b) longitudinal

2.5.3.1 Andlisis aproximado

Se puede hacer una aproximacién al andlisis de la stripline considerando una pista ancha en comparacién con la
separacion de las placas: w > b. Entonces se puede considerar la stripline como la conexién en paralelo de dos lineas
biplaca.

En ese caso, la solucién al problema electrostatico es

2w

Chi = €oErT——
biplaca Orb_t
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Dado que hemos considerado el espesor de la tira (t). Y dado que se trata de dos capacidades en paralelo,

4w
C= QCbiplaca = €0€rm F/m (280)
Por tanto, la constante geométrica es
b—t
k=——
4w
Y la impedancia caracteristica
11
Zy = n@b (2.81)
b

Recordemos que esto es una aproximacion que sélo es valida cuando w > b, por lo que en caso de hacer los nimeros
para relaciones w/b no muy grandes, los resultados no son ni mucho menos aproximados.

Constatamos el hecho de que si tenemos dos stripline con la misma separacién entre placas, si wi > we entonces
Zo1 < Zp2, por lo que C1 > Cs.

Hay una limitacién tecnolégica para la Zy maxima que se puede obtener: lo mas estrecha que se pueda hacer la pista.
También hay un limite para la Zy minima, impuesta por el problema electromagnético.

La frecuencia de corte del modo superior nos la imponen dos factores:

> La separacion entre placas:

for =
T 4b, /e,
2 Ladistancia entre los tornillos: c
Jer =

2d./z,

Por tanto, para poder subir en frecuencia hay que reducir d y b, y dado que d no lo podemos reducir demasiado,
tenemos una limitacién importante.

2.5.4 Microstrip

2.5.4.1 Introduccion

Es la linea de transmision planar que mas se usa en la actualidad. No se empez6 a usar hasta que la tecnologia permitio
hacer la capa de dieléctrico suficientemente delgada como para que la dispersion en frecuencia no influyese tanto. Esta
influencia es mayor cuando mas gruesa es la linea del dieléctrico.

En la figura (2.55) vemos la estructura de la linea microstrip y las lineas de campo eléctrico. Estd formada por dos
conductores separados por un dieléctrico de bajas pérdidas.

La configuracién de campo realmente depende de la frecuencia, ya que el problema es no homogéneo, al haber dos
dieléctricos: el aire y el que separa los conductores. Por tanto, no hay solucién TEM ya que se propagan modos
hibridos. Por ello esta linea es muy complicada de analizar, tanto que no existe solucién analitica.

La dependencia con la frecuencia de la configuracion de los campos es lo que se llama dispersion en frecuencia.

Si aumenta la frecuencia, lo hace también la componente longitudinal de los campos, mientras que si baja la fre-
cuencia, tenemos un modo quasi-TEM, que se parece al TEM. Esto es aplicable a lineas microstrip con un sustrato
dieléctrico eléctricamente pequefio: h < A. En este caso, podremos hacer una aproximacion aceptable de la velocidad
de fase, constante de propagacién e impedancia caracteristica, buscando soluciones estaticas o cuasi-estaticas.
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€o ,771‘W’ Vs
W
1

€, h>>t \TE/
Frrrr s s 7] ~ O

a>>w L ATV

(a) Esquema de la microstrip (b) Lineas de
campo en la
linea microstrip

-

Figura 2.55: (a) Esquema de la linea microstrip y (b) Lineas de campo eléctrico

2.5.4.2 Analisis en estatica

Buscamos por tanto la solucién en estética (f = 0), haciendo el andlisis como si s6lo hubiera modo TEM.

Podemos expresar la velocidad de fase como
c

Vereff

Vp =
y la constante de propagacién
B = ﬂO VEreff

Es evidente que la longitud de onda, a partir de 3 es

27 o Avacio

B \Ereff

Para la impedancia caracteristica también tenemos una relacién que es

_ ZO’dielectrico:vacio
Zy =

Vereff

Donde €, es la constante dieléctrica efectiva, una constante que se puede tomar como la equivalente del problema
total con dos dieléctricos y que por lo general estard comprendida entre los valores

1 <éepefr <er

Se puede interpretar como la constante dieléctrica de un medio homogéneo que reemplaza el aire y la regién dieléctrica
de la microstrip.

Depende del grosor del dieléctrico h, de la anchura del conductor w y de la frecuencia.

La configuracién de los campos no sélo depende de la frecuencia, sino también de la constante dieléctrica del dieléc-
trico que separa las placas metdlicas. Vemos un ejemplo en la figura (2.56). Se observa que cuanto mayor es €,., mas
se confinan las lineas de campo en la linea, por lo que hay menos pérdidas por radiacién.

Para evitar la radiacién al exterior también se puede encerrar la linea en una caja metélica, aunque hay que tener en
cuenta las dimensiones:

> No demasiado pequefia para no perturbar el campo

2 No demasiado grande para que no aparezcan modos superiores
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2.5. Caracteristicas de las lineas de transmisiéon mas comunes 2. Lineas de Transmision

Segun por donde vayan las lineas de campo, €,y tenderd a un valor o a otro:

2 Si hay mas lineas de campo por el dieléctrico, entonces €,cfr — €

> Si hay més lineas por el aire, €,.c¢f — 1

e=1 8,,210

(a) Lineas parae, = 1 (b) Lineas para e, = 10

Figura 2.56: Lineas de campo en la microstrip para distintas €,

Las dependencias de ¢, 7 son:

1. Con la frecuencia
2. Con larelacién entre las €, del dieléctrico entre las placas y el exterior
3. Con las lineas de campo

4. Con larelacién de aspecto, 7
En cuanto a la relacién de aspecto, podemos mencionar lo siguiente:

> Siw/h > 1, hablamos de pista ancha, €,.rs — ¢, y las lineas de campo estdn practicamente confinadas en el
dieléctrico. Es equivalente a una linea biplaca. Es lo que vemos en la figura (2.57.a).

O Siw/h < 1, se trata de una pista estrecha, por tanto €,y — H;* y las lineas de campo salen hacia arriba y

vuelven al plano de masa. Vemos este tipo de pista representada en la figura (2.57.b).

w
-—>
€
W e

€

= =] h €,
h g,

= | = |
(a) Pista ancha (b) Pista estrecha

Figura 2.57: Lineas de campo para (a) pista ancha y (b) pista estrecha

Por tanto, en estatica tenemos
1+¢,

2

< Ereff <E&r
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2. Lineas de Transmision 2.5. Caracteristicas de las lineas de transmisién mas comunes

Podemos dar una férmula aproximada para €.y :

(2.82)

Por lo general se usan graficas de €,.f en funcion de w, hy ;..

La aproximacion cuasiestdtica es valida siempre que las dimensiones involucradas sean mucho menores que la longi-
tud de onda, es decir

w <K A

h <A

La frecuencia maxima de uso se puede aproximar por

(2.83)

Cuando subimos en frecuencia, aparecen mas lineas de campo confinadas en el dieléctrico que separa los conductores
que en el aire. Esta situacion se ilustra en la figura (2.58). Es algo equivalente a decir que la constante dieléctrica
efectiva se incrementa:

Ereffa > Ereffr

/\f] f2>ﬁ €
= 0

Iy

(a) Frecuencia baja (b) Frecuencia alta

Figura 2.58: Efecto de subir en frecuencia sobre las lineas de campo

Por tanto podemos decir que

Ereff = Ereff (f)

Es decir, que la longitud de onda tiene una doble dependencia con la frecuencia:

c/f

N ST
Ereff (f)

Al igual que la constante de fase. En la figura (2.59) vemos una grafica con la evolucién que tiene la constante
dieléctrica eficaz con la frecuencia. Esta evolucion es cierta siempre que no existan pérdidas importantes en los
medios. Si aumenta la relacién w/h, la diferencia entre el valor inicial y el final decrece, como se desprende de la
ecuacion (2.82). Esto es porque en estdtica la ;.. ¢ se acerca a la ;. del dieléctrico entre las placas, ya que se trata de
una pista ancha como ya vimos.
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2.5. Caracteristicas de las lineas de transmisiéon mas comunes 2. Lineas de Transmision

Figura 2.59: Dependencia de €.y con la frecuencia

2.5.4.3 Diseno de una linea microstrip

Podemos dar unas férmulas aproximadas para la impedancia caracteristica y la atenuacién. Ya hemos visto la ecuacion
(2.82), que nos da la expresion para la constante dieléctrica efectiva.

Para la impedancia caracteristica:

60 8h
VEreff ln(E—’_%) %Sl
Zy = (2.84)
120w
T

VErerr (%+1.393+0.667 In( L +1.444))

Mientras que la constante de atenuacion debida a las pérdidas en el dieléctrico es

_ ]{?Q&“T (5reff — 1) tgd

2, /5reff (87» — 1)

aq

Np/m (2.85)

Siendo ko = /. /Eref5 -

Por otra parte, la constante de atenuacion debida a las pérdidas en los conductores se puede calcular aproximada-
mente como

R,
= N 2.86
Qe Zow p/m (2.86)
Donde
R — [0
20

es la resistencia superficial del conductor.

En la mayoria de las lineas microstrip las pérdidas debidas a los conductores son mucho mds importantes que las
pérdidas en el dieléctrico, aunque hay excepciones.

También podemos calcular la relacién de aspecto en funcion de la impedancia caracterisica, de la siguiente forma:

A
w B <2
== (2.87)
2(B-1-mEB-1)+ % (W(B-1)+039- %81)) %>

Donde hemos usado las siguientes constantes:
Zy ler+1 g —1 0.11
A=— 0.23
60 2 * er+1 + Er
B_ 12072
2Z0\/er

No olvidemos que estas férmulas sélo dan valores aproximados. Estan extraidas de la referencia bibliografica [1].
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2. Lineas de Transmision 2.6. Aspectos practicos de las lineas de transmisién

2.5.4.4 Uso en la practica

El uso de la microstrip estd muy extendido debido a las técnicas fotolitogréficas y a su facilidad de integracién con
otros dispositivos de microondas, tanto activos como pasivos.

Normalmente se usa encerrada en una caja metélica, grande para no afectar al modo fundamental. Dado que se pro-
pagaran modos superiores, lo que se hace es incluir una condicién de contorno que consiste en un material absorbente
de muchas pérdidas, que atenuard mucho a los modos superiores y no afectard al modo fundamental.

El tamafio de esa caja se disefiard en cualquier caso para una frecuencia de corte de modo superior suficientemente
alta.

2.6 Aspectos practicos de las lineas de transmision

Como aspecto interesante vamos a mencionar la limitacion de potencia que puede manejar una linea de tranmision.

La limitacién viene impuesta por la tensién de ruptura del dieléctrico, que para el aire es de E4 = 3 - 10° V/m a
temperatura ambiente (25 °C') y a 1 atm de presion (presion a nivel del mar).

En un coaxial relleno de aire, el campo eléctrico varia segtin

_ W
_plng

Ep

Tiene un miximo en p = a, por lo que la tensién pico a pico maxima es

Vones = Fgaln b
a

Y la potencia sera

P ‘/02777,0,1 7Ta2E§ 1 b
= = n—
max 2Z0 770 a

Lo que nos dice que cuanto mayores sean las dimensiones del coaxial (mantener b/a para la misma 7, incrementando
a 'y b), mayor potencia serd capaz de manejar. Sin embargo, cuanto mayor es la cavidad del coaxial, aparecen modos
superiores a frecuencias menores. Por tanto, para una frecuencia maxima de funcionamiento tenemos también un
limite en la potencia mdxima que el cable es capaz de soportar. Esta relacion es

0.025 [ cE4\* E; \?
Pma:c = ( €2d ) =5.8- 1012 <—d>
Tlo fma:z: fma:r

Ademads esta potencia maxima decrece con la frecuencia al cuadrado. Si queremos un coaxial con una frecuencia
maxima de 1GH z, la potencia méaxima que podrd soportar serd de 52.2M W, mientras que si subimos a 10GH z
tendremos el limite en 522kW, y si nos vamos a 60G H z, el limite se pone en 14.5kW .

De todas formas, estos datos son para el aire, y para cualquier otro dieléctrico la tensién de ruptura es bastante superior
a3-10V/m.
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3. Transformacién y adaptacién de impedancias

TEMA 3

Transformacion y adaptacion de impedancias

3.1 Definicion del problema

Tenemos un sistema formado por un generador con su impedancia de salida Z, y una carga Z;, a la que queremos
transmitir la maxima potencia posible. Para ello, lo que hacemos es intercalar una red adaptadora, como vemos en
la figura (3.1), con el objeto de hacer que se cumpla el teorema de maxima transferencia de potencia, es decir

Con ello, tendremos que la potencia a la entrada de la red adaptadora serd

V 2
inn—Pdg— ‘SRg‘
g

Siendo Py, la potencia disponible del generador. R, es la parte real de la impedancia del generador.

Zg

—L_ o

red
V, @ adaptadora Z;

Figura 3.1: Definicion del problema de adaptacion de impedancias

En teoria la red no tiene pérdidas, pero en la practica si que habra pérdidas. En el caso de que no las haya, la potencia
que llegue a la carga serd la misma que hay a la entrada de la red:

PL:Pin:Pdg

Hay varias formas de hacer la adaptacion. En la figura (3.2) vemos dos opciones validas. Podemos ver detalles sobre
ambas:
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3.2. Clasificacién del problema 3. Transformacién y adaptacién de impedancias

2 En la primera, se tiene una linea terminada en una Zj genérica, por lo que en general no estard adaptada
(Z1, # Zp), 1o que significa que habra onda reflejada (linea roja), con los inconvenientes que ello tiene:

w No llega toda la potencia a la carga

w Hay distorsién

w»  Aumenta la tensidn en la linea, por lo que puede llegar a la de ruptura del dieléctrico
w Es sensible a las variaciones de la frecuencia (Z; (f))

w  Ademads, las imprecisiones en la longitud también hacen que varie Z, con lo que puede dejar de funcionar

> Una opcién mejor es la segunda, que a la salida de la linea de transmisién intercala otra red adaptadora, con la
que podemos hacer que la impedancia que vea la linea sea la misma que la suya caracteristica, Z9 = Z;. Por
tanto, no habrd onda reflejada y se eliminan todos los inconvenientes anteriores. Ademds, funcionard indepen-
dientemente de la frecuencia, siempre que no cambie el funcionamiento de la red adaptadora.

Z o l
red
v, @ adaptadora
Z in
(a) Red seguida de linea de transmisién
Z l

red
adaptadora Z

red

v, @ adaptadora

(b) Red, linea de transmisién y red

Figura 3.2: Dos opciones para hacer la adaptacion: (a) una red seguida de una linea de transmision y (b) una red
seguida de una linea de transmision a la que sigue otra red adaptadora

Lo que vamos a hacer es buscar redes adaptadoras que transformen 7, arbitraria (compleja) a Z (real).

3.2 Clasificacion del problema

Podemos hacer dos clasificaciones principales:
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3. Transformacién y adaptacion de impedancias 3.3. Adaptacién de impedancias reales en banda estrecha

2 Banda estrecha: la frecuencia de trabajo, fy, es tnica. Se puede tener un ancho de banda relativo del 5 — 10 %
con respecto a la frecuencia central: 0.95fy — 1.05 fp.

sw. = 2W
fo

El disefio se hace normalmente para la frecuencia central.

2 Banda ancha: admite variaciones del orden del 50 % con respecto a la frecuencia central. Existen limitaciones
tedricas, como que no se puede tener mixima transferencia de potencia en todo el ancho de banda. En un
trabajo de Fano (1950), se demuestra que el producto ganancia por ancho de banda es constante, y se llega a la
conclusién de que no se puede obtener mdxima transferencia de potencia en un ancho de banda finito continuo,
aunque si a infinitas frecuencias discretas.

Dentro de cada una de estas dos clasificaciones podemos hacer otras dos, segin 2, sea real o compleja. Vamos a
suponer en todo momento Z, real.

Tenemos entonces:

2 Banda estrecha:

w71 real, resuelto con los siguientes métodos:

w Transformador en \/4

w Transformacién reactiva de resistencias (redes LC)
w7 compleja, que se resuelve con los métodos:

w Transformador corto (misma idea que el transformador en \/4)
w Transformacion reactiva de impedancias (redes LC)

w Adaptacion con linea y stub (elementos distribuidos)

2 Banda ancha:

w71 real, que podemos resolver de dos formas, las cuales veremos sélo por encima:

w Una basada en el transformador en A/4 (transformador en \/4 multiseccién)

w [ inea de transmisién no uniforme o taper

w7 compleja, que no vamos a estudiar.

El disefio en general lo haremos, siempre que podamos, con la carta de Smith. Vamos a hacer los siguientes movi-
mientos sobre la carta de Smith:

2 Sobre circunferencias de resistencia constante, para conectar impedancias reactivas en serie
2 Sobre circunferencias de admitancia constante, para conectar admitancias reactivas en paralelo

> Sobre circunferencias de médulo del coeficiente de reflexion constante, para conectar una linea de transmision

Trabajaremos ademds con las impedancias normalizadas a Z en el caso de que usemos lineas de transmision.
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3.3. Adaptacién de impedancias reales en banda estrecha 3. Transformacién y adaptacion de impedancias

Ry R 1=M/4
— o —{ 1+
red
14 @ daptad R >
f adaptadora L Vg ~ Z, B R,

fo —

O O
| Zin

(a) Con una red adaptadora en general (b) Con linea de transmisién de [ = \/4

Figura 3.3: Esquema para el transformador en \/4 de impedancias reales en banda estrecha

3.3 Adaptaciéon de impedancias reales en banda estrecha

3.3.1 Transformador en \/4

Consideramos el esquema de la figura (3.3), en el cual la red adaptadora no tiene pérdidas, por lo que s6lo contendra
inductancias, condensadores o lineas de transmision sin pérdidas.

La impedancia de entrada serd

~, Rpcost+ jZysent B VA

N OZO cost +jRpsenf |,_x Ry
2

Zin

Esto nos lleva a que, para que haya adaptacién de impedancias, el generador debe ver la misma impedancia que la

suya y
Zo = \/RyR1, 3.1)

Hay adaptaciéon de impedancias y por tanto maxima transferencia de potencia, sin embargo, existe onda reflejada ya
que ZO 7& R I

Para disefiar este caso no usamos la carta de Smith, sino que aplicamos la férmula para Z|.

Tenemos dos especificaciones:

Re (Zm) = Rg
Y dos variables de disefio:
l=X/4

Zy = \/RyR1

Podemos comprenderlo mds intuitivamente usando la carta de Smith. Una linea de longitud \/4 implica que hay que
moverse media carta de Smith, 0o \/4 +n - A/2:

A

Es decir, que conseguimos adaptacién a las siguientes frecuencias:

f=@n+1)fo
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3. Transformacién y adaptacion de impedancias 3.3. Adaptacién de impedancias reales en banda estrecha

Son infinitas frecuencias discretas.

Si quisiéramos disefiarlo con la carta de Smith, normalizamos las impedancias:

R, = 8o
Ry =%
Ry =7

Y tendriamos que hacer que caigan sobre el mismo circulo de |p| = cte, por lo que la solucién hay que buscarla por
el método de prueba y error. Obviamente, es mds rdpido con la férmula.

De hecho, con la resoluciéon mediante la carta de Smith obtenemos la misma férmula, si consideramos que tendriamos

que igualar dos “coeficientes de reflexion”: |pRg{ = |pr, |, es decir
Ry —Zoy| |RL—Zo
Ry+Zy| |RL+ Zo

Si de aqui despejamos Z, se obtiene

Rg—Z(] RL—ZO 2 2
=+ = R,R;, — 7 R,— Rp)Zyg=*(R,R R; — Ry) Zo — Z
Rg+ZO RL+ZO gilL 0+(g L) 0 (g L+( L g) 0 0)

Dado que tomando el signo positivo se obtiene Zy = 0, tomando el negativo
2R,RL, =275 = Zo = \/RyRL,

Obtenemos también la respuesta en frecuencia de esta red adaptadora, para ver cuianto nos podemos desviar de la
frecuencia de disefio sin que la transferencia de potencia empeore mucho. Para ello, definimos p;,, como

. Zyu— R,
Pn =7 TR,

En las frecuencias a las que haya adaptacion se tendrd p;, = 0. Por otro lado, habra una cota maxima que viene dada
por el valor a la frecuencia cero, ya que a esa frecuencia es como si no hubiera linea, y se tiene que ese valor madximo

es
_ Rp — Ry

Pinmaz = m

En la figura (3.4) vemos la representacion grafica de esta funcion de transferencia. Como podemos observar, hay una
cota mdxima y ceros a infinitas frecuencias discretas.

6 = /2 corresponde a la longitud [ = \/4, 6 = 3w/2 con | = 3\ /4.

Si hay una pequeiia desviacion en la frecuencia, enseguida se hace |p;,| # 0, por lo que esta transformacién es de
banda estrecha.

Se puede admitir un |p;,| mdximo para conseguir un cierto ancho de banda.

Otra cosa que podemos ver es que cuanta mds desadaptacion haya, es decir, cuanto mas diferentes sean R,y R,
mayor es la cota mdxima, por lo que el ancho de banda es menor para un determinado valor mdximo permitido de
Se puede hacer la transformacién de forma progresiva, con varias lineas de transmisién en A/4 para que la variacion

de resistencias sea menos brusca, con lo que se consigue un mayor ancho de banda. Esto es lo que se hace con la
transformacion en \/4 multiseccion, que veremos posteriormente.
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3.3. Adaptacién de impedancias reales en banda estrecha 3. Transformacién y adaptacion de impedancias

Ip. |

m

R;—-R
R, +R,

2 m 3m2  2m

Figura 3.4: Funcion de transferencia del transformador en \/4

3.3.2 Transformacion reactiva de resistencias

Podemos usar dos formas de redes reactivas (LC), las dos que hay en la figura (3.5). Cada una se usa segin la relacién
que haya entre Ry, y Ry:

2 Si R, < Ry, entonces se usa una red serie-paralelo, como vemos en la subfigura (a), que lo que hace es
aumentar la resistencia que ve R

> Si Ry, > Ry, se usa la red paralelo-serie de la subfigura (b), que disminuye la resistencia vista por el generador

iX JX
O L O O L O
JB jB
O O O O
(a) Para R, < Ry (b) Para R;, > Ry

Figura 3.5: Esquemas que se usan para la transformacion reactiva de resistencias

332.1 R, > R,

Para este caso analizamos el esquema de la figura (3.6), calculando la siguiente impedancia de entrada:

1
R + ]B
Obtenemos X y B teniendo en cuenta que
Re (Zin) = Ry

De esto se obtienen las ecuaciones de disefio de la red adaptadora:

RL—R
B=+,/=%—-2
RZR,

(3.3)

X = ++/R, (R — Ry)
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3. Transformacién y adaptacion de impedancias 3.3. Adaptacién de impedancias reales en banda estrecha

Ve @ /B R,

Figura 3.6: Circuito para la transformacion reactiva de Ry, > R,

La funcionalidad de los dos elementos de la red es:

> Lasusceptancia jB en paralelo disminuye la R,

2 Lareactancia j X en serie anula la parte imaginaria de la impedancia resultante

Cualquiera de las dos se puede implementar con una inductancia o una capacidad (cada una distinta de la otra), la
eleccion de una u otra solucién dependerd del tipo de respuesta que deseemos (paso bajo o paso alto) y de la tecnologia
que usemos, ya que algunas como la stripline no nos permitiran conectar capacidades en serie. En la figura (3.7) vemos
ambas soluciones.

oI \|
O © | O

A}
/1

(a) Red LC (paso bajo) (b) Red CL (paso alto)

Figura 3.7: Redes LC y CL en escalera

Para obtener mejores anchos de banda se pueden usar redes adaptadoras con 3 0 més elementos reactivos.

Veamos ahora cdmo se harfa con la carta de Smith. En la figura (3.8) tenemos la carta de Smith que pasamos a explicar
a continuacidn:

2 Lalinea verde oscuro es la conversion inicial de impedancia a admitancia para poder sumar las admitancias en
paralelo.

2 El circulo verde claro indica el desplazamiento de parte real constante que implica sumar una impedancia
reactiva pura, en este caso en paralelo.

2 Elcirculo azul oscuro es el de parte real igual a la unidad girado 180°.
2 Los arcos negros indican la suma de la susceptancia en paralelo.
> Los arcos azules son la suma de la reactancia en serie.

2 Las lineas rojas son la conversién de admitancia a impedancia para pasar de paralelo a serie.
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Figura 3.8: Transformacion de resistencias con la carta de Smith para Ry, > R,

2 El punto azul indica el destino deseado: R;, = 1, es decir, R, = Ry, la adaptacion buscada.

Ahora bien, en este caso no tenemos linea de transmisién, por lo que no hay Z con la que normalizar. Lo que hacemos
es normalizar con respecto a R, con lo que

—~ R
Ri=%
g9
—~ R
Rg:R—Z_1
— R
GL:R—Z

Es decir, dado que R, > R, se colocard el punto Ry, donde la componente resistiva sea mayor que la unidad, y
para trabajar con las admitancias giramos 180° dicha Rj,. Tendremos en cuenta que la evolucién en el problema serd
regresiva, es decir, que empezamos por la salida de la red adaptadora para llegar a la entrada.

Los pasos a seguir para realizar la adaptacién son:

1. Colocar Ry, y girarla 180° para convertirla a admitancia

2. Sumar la admitancia j B en paralelo, desplazdndonos por la circunferencia de parte real constante hasta que in-
tersecte a la circunferencia de parte real igual a uno que estéd girada 180° (la circunferencia azul oscuro). En caso
de colocar un inductor en paralelo, nos desplazaremos hacia abajo, mientras que si ponemos un condensador,
el desplazamiento sera hacia arriba

3. Girar 180° para convertir de nuevo a impedancia, ya que lo que tenemos va en serie con el siguiente elemento.
Esta impedancia intersectard a la circunferencia de parte real igual a la unidad.

4. Sumar la impedancia jX a la impedancia que tenemos, hasta llegar al centro de la carta de Smith que nos
indica que tenemos adaptacién de impedancias. De forma similar al caso anterior, si nos desplazamos hacia
arriba tendremos un inductor en serie, mientras que si lo hacemos hacia abajo, un condensador. Es obvio que si
antes hemos colocado un inductor, ahora tendremos que colocar forzosamente un condensador, y viceversa.

Los valores que se obtienen se miran en las circunferencias de parte imaginaria constante, ya que son impedancias
reactivas.

Si quisiéramos resolver este caso con la otra red, la paralelo-serie, no podriamos, ya que al empezar no habria que
convertir a admitancia, y al sumar la impedancia j X en una circunferencia de parte real constante no se podria llegar
a la circunferencia azul oscuro.
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3. Transformacién y adaptacién de impedancias 3.4. Adaptacién de impedancias complejas en banda estrecha

3322 R, > Ry,

Figura 3.9: Circuito para la transformacion reactiva de Ry, < R,

En este caso, el circuito es el de la figura (3.9), que nos lleva a la ecuacion:

1 1
— =Y, (3.4)

Yin=jB 4 — =
= IET X TR, TR,

Imponiendo las mismas condiciones que en el caso anterior, llegamos al siguiente resultado:

Ry—R1
B =+, /fa
RE Ry

X = ++/Ry, (Ry — Ry)

(3.5)

Vemos que el resultado es muy parecido.

Ahora el proceso con la carta de Smith es un poco mas corto que antes, y lo ilustraremos de la misma forma. Vemos
en la figura (3.10) los pasos a seguir, que son:

1. Sumar jX a Ry hasta llegar a la circunferencia de parte real igual a la unidad, girada 180°. De nuevo, segiin
el sentido tendremos un elemento u otro. Si vamos hacia arriba, lo que encontramos es un inductor en serie,
mientras que si vamos hacia abajo, un condensador (también en serie).

2. Girar 180° hasta intersectar en la circunferencia de parte real igual a la unidad, para cambiar a admitancias, ya
que el siguiente elemento estd en paralelo.

3. Sumar j B al resultado hasta llegar al centro de la carta de Smith, con lo que tendremos finalmente la adaptacion.

El razonamiento para que en este caso no se pueda usar la red serie-paralelo es el mismo que vimos en el caso
anterior: al sumar la admitancia en paralelo no llegamos a la circunferencia de parte real la unidad, ya que nos queda
la admitancia en el otro lado.

Si tuviéramos una impedancia compleja a adaptar, el proceso seria el mismo, pero podriamos usar cualquiera de las
dos topologias vistas en el caso de que la impedancia no estuviera contenida en el circulo de parte real igual a la
unidad o su reflejada.

3.4 Adaptacion de impedancias complejas en banda estrecha

Para impedancias complejas tenfamos 3 técnicas para adaptar las impedancias:
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L paralelo

C serie C paralelo

Figura 3.10: Transformacion de resistencias con la carta de Smith para R, > Ry,

1. Transformador corto
2. Transformacién reactiva (redes LC)

3. Adaptacion con linea y stub

Veremos una por una detallando los pasos a seguir y las limitaciones de cada una de ellas.

3.4.1 Transformador corto

Esta técnica estd basada en la misma idea que el transformador en \/4 para impedancias reales. Se usa la propiedad
de transformacion de impedancias de una linea de transmision.

R, !
—
| I
Vg@ Z, Z, =R, +jX,
:

Figura 3.11: Esquema del transformador corto para adaptar impedancias complejas

Recordemos que la impedancia de entrada de una linea de transmisién terminada con Zp, es

Zrcosf+ jZysent
Zin = Zo :
Zycost + 52y senf

Esta es la que hay que adaptar, es decir, igualar a la impedancia del generador:

Zin = Rg
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@
N7

Figura 3.12: Carta de Smith ilustrando la adaptacion de impedancias complejas mediante transformador corto

de ahi se despejan las dos variables que tenemos, Zg y I:

X2R
“= \/RLRQ T RCR (3.6)

Ry—R
tg 0= ZO —)?LRQL

Es facil comprobar que existen algunas limitaciones de caracter tedrico para su implementacién:

2 En primer lugar, la impedancia caracteristica Zy debe ser real, por lo que debe cumplirse
Ry > Rg

o bien
RL<R, 'y X}<Rp(R,—Rp)

Nos interesard una impedancia caracteristica segin la tecnologia que usemos, de forma que sea realizable. Por
lo general, estard entre 30 y 150¢2.

> tg 0 debe ser positivo, para que lo sea la longitud, por lo que si R, > Ry, debe ser X7, > 0y viceversa.

Para el disefio de este tipo de adaptacion se usan las férmulas vistas. Vamos a ver como podemos interpretar esto en
términos de la carta de Smith, mirando el diagrama de la figura (3.12).

Con la carta de Smith no se puede hacer facilmente, ya que habria que ir probando con cada Z para que se cumpla
que Z1, y R, caigan en la misma circunferencia de |p| = cte.

3.4.2 Transformacion reactiva de impedancias complejas

Esta técnica es equivalente a la que vimos para el caso de impedancias reales con redes LC. Por tanto, consideramos
las mismas topologias que vimos en la figura (3.5).

Dentro de esta técnica encontramos 3 formas adicionales de resolver el problema. Las vemos a continuacion.
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3.4.2.1 Técnica de absorcion

Esta técnica consiste en hacer el disefio ignorando la reactancia de la impedancia de carga, con lo que se obtiene la
red adaptadora igual que en el caso anterior. Posteriormente, se absorbe la reactancia que tiene la carga en la que nos
interese de la red obtenida.

absorcion

Figura 3.13: Ejemplo de absorcién de una capacidad
Por ejemplo, como en la figura (3.13), que tenemos una impedancia de carga compuesta por una resistencia y un

condensador en paralelo, mientras que la red adaptadora obtenida es una serie-paralelo, siendo el elemento en paralelo
un condensador. Si ese condensador tiene de valor C'y el de la carga C'y,, la absorcién nos lleva a

Ci=C-Cg

Siendo ' el valor del condensador que habria que poner en la red adaptadora definitiva.

Z, X,

red
Vg @ adaptadora Zp=R +jX]

—O_

Figura 3.14: Técnica de resonancia para adaptar una impedancia compleja

Esto l6gicamente tiene una limitacién, y es que si C'1, > C, no se puede hacer la absorcion del elemento.

3.4.2.2 Técnica de resonancia

Esta técnica consiste en afiadir un elemento que cancele la parte imaginaria de la carga, antes de afiadir la red adap-
tadora. Entonces, la impedancia que hay que adaptar ahora es real. Se dice que se aflade un elemento que “resuene”
con la reactancia de la impedancia de carga.

Vemos el esquema de esta técnica en la figura (3.14).

Esto nos permite poner cualquier red adaptadora de impedancias reales, no s6lo una red LC, sino también un trans-
formador en \/4.

Se usa cuando la técnica anterior no es realizable, por ejemplo.
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Z, contenida JX
aqui

JB z,

Figura 3.15: Adaptacion de impedancias complejas con la carta de Smith cuando la impedancia de carga estd conte-
nida en la circunferencia de parte real igual a la unidad

3.4.2.3 Con la carta de Smith

En este caso hacemos el disefio de la red LC con la carta de Smith, como hicimos con las impedancias reales.

A continuaciéon vamos a ver los movimientos que tenemos que hacer segtin la impedancia que haya de carga. La
veremos en distintas zonas de la carta de Smith, y cémo se resuelve para cada caso, ya que segin dénde esté se podra
0 no resolver con algunas redes.

Z, contenida en la circunferencia de parte real igual a la unidad

En este caso, para que al recorrer el circulo de parte real constante lleguemos a intersectar el de parte real la unidad (o
su reflejo), hay que convertir antes a admitancia la impedancia de carga. Por tanto, ese serd el primer paso, ilustrado
todo en la figura (3.15). El resto es como lo hicimos para el caso de impedancias reales.

Z, contenida

aqui JjX

Figura 3.16: Adaptacion de impedancias complejas con la carta de Smith cuando la impedancia de carga estd conte-
nida en la circunferencia de parte real igual a la unidad girada 180

Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org) 81 http://www.telecos-malaga.com



3.4. Adaptacién de impedancias complejas en banda estrecha 3. Transformacién y adaptacion de impedancias

Z, contenida en el reflejo de la circunferencia de parte real igual a la unidad

Ahora tenemos la situacion contraria, que vemos en la figura (3.16), y que consiste en que la impedancia de carta
estd dentro del circulo de parte real igual a la unidad girado 180°, por lo que en este caso no habrd que invertir la
impedancia, y le colocaremos la impedancia en serie.

Z 1, fuera de ambas circunferencias de parte real igual a la unidad

En este caso nos van a servir las dos topologias. Podemos encontrar 2 casos particulares:

2 Zp, en el hemisferio superior. En este caso nos sirven los 4 circuitos que vemos en la figura (3.17), en los cuales
observamos que el elemento mas cercano a la carga es un condensador.
El circuito que se obtenga dependerd de la forma de llegar al centro de la carta de Smith.

| oW N |
o € o) e | O O € o)
1 2 — 3R 4 —

o e O O O O o

Figura 3.17: Circuitos posibles para Z 7, en el hemisferio superior de la carta de Smith

> Zj en el hemisferio inferior. Ahora tenemos 4 circuitos duales al caso anterior, y los vemos en la figura (3.18).
Esta vez el elemento mds cercano a la carga es un inductor.

3| (Y —0 o—TT 1 YT —o
o i O O O O
1 2= 3 4
o O O O O O O o)

Figura 3.18: Circuitos posibles para Zy, en el hemisferio inferior de la carta de Smith

3.4.3 Adaptacion con linea y stub

3.4.3.1 Presentacion
Esta técnica consiste en usar una linea de transmision, para transformar la impedancia, de forma que a la entrada de
la linea buscamos que la parte real de la impedancia sea R,,.
En la figura (3.19) serd por tanto

Z1 =Ry +jX1
Y posteriormente con la impedancia jX se cancela j.X;. La impedancia j X puede ir en serie o paralelo, como
podemos ver en la figura.

Las variables de disefio en este caso son X y d. Ahora no disefiamos Z, sino que

Z =R, (3.7)
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X d d

o— }—o o O

iX
Zy R; J Zy R;
R O O R O O
g | Z ] 8 | Z 1
(a) Con impedancia en serie (b) Con impedancia en paralelo

Figura 3.19: Presentacion de la adaptacion con linea y stub

El elemento X se implementard con un stub.

Un stub es una seccién de linea de transmision terminada en cortocircuito o circuito abierto, por lo que su comporta-
miento serd inductivo o capacitivo, respectivamente.

l
l Zy d Z,
O |
/Zo

d

@]

(a) Serie (b) Paralelo

Figura 3.20: Stub en (a) serie y (b) paralelo
En la figura (3.20) podemos ver cdmo serfa la conexion de un stub en serie y en paralelo. Puede ir en circuito abierto
0 en cortocircuito, por eso queda flotante el cortocircuito.
Para tecnologias planares se deberd implementar el stub paralelo, al ser imposible la conexién en serie.
Las impedancias caracteristicas tanto de la linea adaptadora como del stub son iguales a R .

Si trabajamos con la carta de Smith, el disefio se hard trabajando con impedancias. En la linea de transmisién nos
moveremos por un circulo en el que el médulo del coeficiente de reflexion sea constante, mientras que para el stub
nos moveremos por un circulo de parte real constante, ya que varia la reactancia.

3.4.3.2 Stub en serie

Tenemos en la figura (3.21) el diagrama de Smith para resolver el problema de adaptacion con linea y stub en serie.
Primero, se recorre el circulo de |p| = cte (verde), hasta que nos lleve al circulo de parte real igual a la unidad, ya que
el siguiente desplazamiento debera llevarnos al centro de la carta. Hay dos posibilidades, ya que hay dos puntos en
los que puede intersectar dicho circulo. Se tomard aquel que dé como resultado la menor longitud para la linea (d).
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stub en circuito

stub en .
abierto

cortocircuito{

Figura 3.21: Carta de Smith para la adaptacion con linea y stub en serie

La longitud se mide prolongando hasta el exterior de la carta, donde estd marcada la longitud de onda, y se recorre en
el sentido de las agujas del reloj para determinar la longitud de la linea.

Luego, la adaptacién se termina desplazando el punto hasta el centro de la carta. Si seguimos la curva de parte
imaginaria constante hasta la parte exterior de la carta, para medir la distancia que hay que recorrer desde el punto
que nos corresponda (stub terminado en cortocircuito o en circuito abierto). En nuestro caso hemos tomado el stub
terminado en circuito abierto.

3.4.3.3 Stub en paralelo

Ahora, para el stub en paralelo la tnica diferencia es que hay que trabajar con admitancias, por lo que el primer paso
después de colocar Z 1, en el diagrama, es invertirla para tener Y 7, y hacer el mismo proceso con admitancias. También
hay diferencia en que los puntos de cortocircuito y circuito abierto estdn intercambiados. Tenemos la carta de Smith
de este caso en la figura (3.22).

3.5 Adaptacion de impedancias reales en banda ancha

Ahora vamos a ver los dos métodos que mencionamos en la clasificacién para aplicaciones de banda ancha. Recorde-
mos que eran:

1. Transformador en \/4 multiseccién

2. Tapers o lineas de transmisién no uniformes

Recordemos también que no es posible conseguir maxima transferencia de potencia disponible de un generador en un
ancho de banda finito continuo, lo cual nos impone un limite teérico que nos obligard a reducir la potencia transmitida.
3.5.1 Transformador en )\/4 multiseccion

Para un solo transformador en A/4, tenfamos el circuito de la figura (3.3) y la funcion de transferencia que vemos en
la figura (3.4), lo cual representaba una transformacién de banda estrecha.
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stub en circuito stub en
abierto ‘ cortocircuito
(Ystuhzo) """" (Ystub:°O )

Figura 3.22: Carta de Smith para la adaptacion con linea y stub en paralelo

Ya mencionamos que haciendo la transformacién de forma progresiva se conseguia minimizar el efecto de la desa-
daptacion inicial.

En la figura (3.23) tenemos el esquema para un adaptador multiseccion con 4 etapas de transformadores en A/4.
Observamos que todas tienen la misma longitud y distinta impedancia caracteristica. Cada una de las impedancias
caracteristicas adapta a la anterior, de forma que la que tiene que adaptar cada una es menor que la total.

Rg I=M4 I=N4 1=N4 [=\N4
Ve 6) Zy B Zy, B Zy; B Zyy B
O O O O

Figura 3.23: Transformacion en \/4 multiseccion con 4 etapas

Esto se puede observar con claridad en la figura (3.24), donde se muestra en rojo la curva para la funcién de trans-
ferencia del transformador en A/4 que vimos anteriormente y en azul la de un transformador multiseccién. Se ve
claramente que el valor maximo de |p;;,| es menor que en el otro caso, por lo que el ancho de banda en el que se
cumple nuestra condicién de |p;y,| maximo permitido es mayor.

Los pardmetros a considerar en este adaptador seran:

2 N, el nimero de etapas

> Z,;, las impedancias caracteristicas de cada etapa

Existe un inconveniente importante asociado con el hecho de que hay discontinuidades, y es el que vimos en el tema
anterior, que hay propagacién de modos superiores si se trabaja a frecuencias cercanas a la de corte de dichos modos.

Podemos encontrar muchos tipos de soluciones, segtin las condiciones que impongamos. Dos casos particulares de
interés son los que vemos a continuacion.
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Ip. | —— simple

m
R, -R g —— multiseccion
R, +R, :

2 m 3m2  2n

Figura 3.24: Funcion de transferencia para el transformador en \/4 multiseccion comparada con el transformador
en \/4 simple

3.5.1.1 Solucién de Butterworth
También llamado transformador maximalmente plano, persigue que |p;,| sea maximalmente plano en torno a la fre-
cuencia de trabajo.

Para ello, siendo NNV el nimero de etapas, se debe cumplir, a la frecuencia central f,

aN—l
afN1 |pin| = 0

El disefo se hard igual que en el disefio de filtros de teoria de circuitos, con tablas, con las cuales se obtendran los
valores de Z,; segtin el orden (V) que tengamos.

I, | —— simple Ip. | —— simple

1243 m

R;-R, —— Butterworth R, -R, —— Chebyshev
: : R, +R, : :

0

w2 m 32  2; w2 am2 a0

(a) Solucién de Butterworth (b) Solucién de Chebyshev

Figura 3.25: Funcion de transferencia para el transformador en \/4 multiseccion con solucion de (a) Butterworth y

(b) Chebyshev

3.5.1.2 Solucién de Chebyshev

En este caso se admite un cierto rizado en la zona cercana a la frecuencia central. Esta solucion se disefia de la misma
forma que la anterior, con tablas.

En la figura (3.25) tenemos la forma de las funciones de transferencia para los transformadores multiseccion de
Butterworth y Chebyshev. Observamos el rizado en la de Chebyshev, con 3 nulos, lo que indica que N = 3.

La solucién de Chebyshev permite un |pjy,,...| menor que Butterworth para el mismo nimero de etapas.

Si nos importa més el entorno cercano a la frecuencia central, usaremos una solucién de Butterworth, mientras que si
nos interesa mas una banda algo mas amplia, usaremos Chebyshev.
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3.5.2 Tapers

Esta solucién lo que trata es de hacer lo mismo, realizar una transformacién gradual. En este caso lo que varia
gradualmente es la Z de la linea. Para ello se fabrica una linea de transmisién no uniforme, con una transicién lo
mads suave posible.

Ip. |
. m
Z,(2) : Ri~R,

: R +R,

o o

Z (z=0)=R Z(z=1)=R
of=0)=R, of=D=R, w2 3wz om0

(a) Esquema de un taper (b) Funcioén de transferencia

Figura 3.26: (a) Esquema de un taper y (b) Funcion de transferencia
Para que dicha transicion sea suave, debe cumplirse [ > A. Por tanto, lo que se tiene es una solucién paso alto, ya que
cuanto mayor es la frecuencia, mejor funciona (més suave es la transicion).

Un ejemplo de implementacién es el que vemos en la figura (3.27), en el cual la linea de transmisién es un cable
coaxial cuyo conductor exterior tiene radio constante y el conductor interior tiene un radio decreciente con z, por lo
que su impedancia caracteristica crece con z, y por tanto estd hecho para el caso en que R, > R,.

[>>\

Figura 3.27: Taper con un coaxial cuyo conductor interior tiene radio decreciente (R, > Ry)

La variable de disefio serd ahora la ley de variacién de Z; con la distancia. Tenemos dos casos, que son las li-
neas de variacién lineal con la distancia y las de variacién exponencial. Las segundas son mejores, ya que para una
determinada longitud, |p;,| es menor que en las lineales.

Tiene las siguientes ventajas sobre el transformador multiseccion:

> No hay discontinuidades
2 Es mids fécil de fabricar en tecnologia planar

2 No hay reflexiones, luego disminuye la potencia disipada

Por contra, tiene los siguientes inconvenientes:
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2> Ocupa mucho espacio, ya que [ > \. Fijando un |p;y,,,,, .|, 1a red multiseccién es mds pequeiia

> Es mas dificil de fabricar en tecnologia coaxial

http://www.telecos-malaga.com 88 Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org)



4. Ondas guiadas

TEMA 4

Ondas guiadas

4.1 Planteamiento del problema

En este tema vamos a completar el estudio de la transmisién de informacién con soporte fisico. Consideraremos
sistemas cerrados por conductores con dieléctrico homogéneo, como el que vemos en la figura (4.1), que es un sistema
en forma de cilindro recto de seccion transversal arbitraria, con direccion de invarianza de las condiciones de contorno
z. No sabemos lo que hay en los extremos, y de momento no nos preocupa. En el interior encontramos un medio
dieléctrico homogéneo lineal e isétropo sin fuentes de campo.

HLI

Figura 4.1: Planteamiento: seccion transversal arbitraria de un dieléctrico rodeado por conductor perfecto
El problema serd encontrar el campo electromagnético en ese cilindro. Usaremos un sistema de coordenadas con
simetria de traslacion, por lo que obtendremos una solucién vélida para cualquier estructura con simetria de traslacion.
Las ecuaciones de Maxwell para un medio homogéneo, lineal e isétropo sin fuentes
V-E=0 V x E=—jwuH

4.1)
Vx H= jweE’

]
I
o

V-

Desacoplamos los campos E y H haciendo el rotacional del rotacional:
VXVXE:—jwquﬁ:uﬂuaE
Usando la siguiente identidad del célculo diferencial

vaXﬁ:v(v-ﬁ>—Aﬁ
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Y dado que no hay fuentes, V - E=0 y nos queda la siguiente expresion

AE + w?ueE =0 4.2)
O bien la forma generalizada, tomando 78 = —w?pue
AE—~R2E =0 (4.3)

Y se puede obtener de la misma forma para el campo magnético

AH—~2H =0 (4.4)

Podemos descomponer el campo eléctrico en 3 componentes, segin cada una de las coordenadas espaciales:

—

E (u1,ug,2) = By (u1,u2,2) - 41 + Ea (u1,uz, 2) - 42 + E3 (u1,u2,2) - 2 (4.5)
De donde se pueden extraer 2 vectores:

> Componente longitudinal:
E, (uy,ug,2) = E, (u1,u2,2) - 2 (4.6)

> Componente transversal:

—

Ei (u1,u2,2) = By (u1,uz, 2) - 1 + Ea (u1,ug, 2) - U 4.7

Con lo que la expresion para el vector campo eléctrico se reduce a dos componentes
E=F,+E,

Y de la misma forma se puede obtener para el campo magnético
H=H+H,

Por tanto, la solucién de nuestro problema implica resolver 6 campos escalares en tres dimensiones. Sin embargo, E
y H estan ligados, por lo que realmente habra que calcular s6lo uno de ellos (3 campos escalares).

Podemos hacer una simplificacién mads, gracias a la simetria de traslacién, rompiendo las ecuaciones de onda en dos:

AE:A(@+E§:AE+A@

Tenemos un vector transversal, AEj, y uno longitudinal, AE.. Ahora lo que hay que hacer es buscar un solo cam-
po escalar tridimensional, el campo longitudinal, que hard de variable independiente para calcular luego el campo
transversal a partir de aquel.

Ademds, con la clasificacién en modos que veremos posteriormente, buscaremos la solucién para cada modo en lugar
de la solucién general. Esta solucion general serd la combinacion lineal de las soluciones para cada modo.

AE —2E =0= AE, + AE, — 2E, —2E. (4.8)

Es facil comprobar que para que se cumpla esta ecuaciéon de onda, tanto la componente transversal como la longitu-
dinal tienen que cumplirla por separado, quedando dos ecuaciones de onda.
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2 Ecuacion transversal:
AE; —13E; =0

2 Ecuacioén longitudinal:
AE, —E. =0= % (AE,—E.) =0

con lo que nos queda una ecuacién escalar, sin vectores:

AE, —vE, =0

Podemos hacer ademas otra separacién, ya que se verifica matematicamente

27

~ - 0°LE
AE, = AE, + 5 4.9)
o . 0%,

Siendo A, la laplaciana con respecto a las coordenadas transversales.

Por tanto las ecuaciones a resolver son

— a2E’ —
AE + %5 —E =0

(4.11)
2
Ath+ aaféz —’)/SEZ =0
— 821_{’ —
Ath—|— 522t —’)/gHt :0
(4.12)
2
AtHZ—{—aagz —’YSHZZO

Para encontrar solucién tnica necesitamos la condicién de contorno en toda la superficie que rodea a la region de
interés, es decir, el campo tangencial E7. Si conocemos ese campo tangencial en toda la superficie, conocemos el
campo en toda la region.

> En las tapas es transversal: E,

> En la superficie lateral tiene dos componentes, transversal y longitudinal: E, E,

Conocemos pues la componente transversal en toda la superficie y con ello podemos calcular el campo transversal,
pero para la componente longitudinal s6lo conocemos la que hay en la superficie lateral (conductor). Esto puede
hacernos pensar que falla algo, pero realmente el campo transversal y el longitudinal no son independientes, por lo
que el valor de E, que tengamos determina el de E, y viceversa.

Podemos reescribir las ecuaciones de Maxwell descomponiendo la divergencia en la divergencia transversal y la
longitudinal, quedando la primera

V.E:o:an+vg(i+ﬁg:0:V,E+vfﬁﬁ4uii+mﬁ@:o

— —

Dadoque V, - E, =V, - B, = 0, nos queda finalmente

V, E;,+V.-E, =0 (4.13)
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4.1. Planteamiento del problema 4. Ondas guiadas

Se puede hacer de la misma forma para la segunda

V-H=0
obteniéndose
Vi H +V, H,=0 (4.14)

Para la del rotacional del campo eléctrico volvemos a aplicar lo mismo
Vt Xﬁt+vt XEZ+VZ xEt+VZ X_E_j :—jwuﬁt—jwuﬁz

Dado que V; x Et y FIZ son longitudinales, V; X E;, V. X Et y ﬁt transversales y V, X E; = 0, finalmente nos
queda

Vi % Et = —jw,uﬁz

(4.15)
Vt X Ez + VZ X Et = —jw,th
Esto es aplicable también al rotacional del campo magnético, obteniéndose
Vt X _ﬁt = jweﬁz
(4.16)
Vt X Hz +Vz X Ht :jCUEEt
La ecuacién del campo eléctrico transversal que vimos antes es
. 9%E, .
AvEy + 5.2 YGE =0
Dado que la laplaciana la podemos escribir
AtEt = Vt <Vt . Et> —Vt X (Vt X Et)
N—— N——
—Vz-ﬁz —jwuﬁz
Quedando finalmente la siguiente ecuacién
O%E, » » .
o 2B, =V, (vz : E> — jouV, x H. 4.17)
0z

Es decir, que podemos calcular la componente transversal del campo eléctrico conociendo las componentes longitu-
dinales de los campos eléctrico y magnético.

Hemos considerado un medio homogéneo, en el que i no depende de las coordenadas y por tanto se puede extraer del
rotacional.

De la misma forma, para el campo magnético transversal

. 92H, 4=
AiHy + 92 YoH: =0
Esta vez V; - ﬁt =-V,- ﬁz y V; X ﬁt = jweﬁz, con lo que al final es
0H, . . , B
6z2t — v H =V, <Vz : HZ) + jwe (Vt X EZ> (4.18)

Considerando de nuevo un medio homogéneo para poder sacar € del rotacional.

Por tanto, también podemos calcular la componente transversal del campo magnético a partir de las componentes
longitudinales de los campos eléctrico y magnético.
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4.2 Clasificacion en modos

Una vez planteado el problema, resolverlo considerando el caso general

E.#40 H,#0

es muy complicado. Lo que se hace es resolverlo como combinacién lineal de 3 problemas elementales

H,=0
E.=0
2_>{ H 20 TE (4.19)

La resolucion de cada uno es:

1. Se encuentra EZ haciendo H, = 0, obteniéndose los campos transversales ﬁt y Et, para el modo TM
2. Sehace E, = 0, se encuentra H - y a partir de €l los campos transversales ﬁt y E, del modo TE

3. Poriltimo, H, = E, = 0, de donde se calculan otros campos transversales ﬁt y Et, los del modo TEM

solucion = Z TEM + Z T™ + Z TE
N—-1 o0 fo'e)

Esta solucidn se obtiene imponiendo condiciones de contorno sélo en la superficie lateral que delimita la estructura y
que hemos supuesto de conductor perfecto.

Existen infinitos modos TE y TM, mientras que hay N — 1 modos TEM, siendo N el nimero de conductores de los
que consta la estructura. Por tanto, con un solo conductor no puede haber modo TEM.

Esto es valido para cualquier sistema con simetria de traslacion, como puede ser un cable coaxial o incluso una fibra
optica.

Para los modos vamos a tener una propagacion en la direccion del eje z, justamente la de invarianza de las condiciones
de contorno.

4.2.1 Modos TM

Recordemos que este es el caso de
H,=0 E,#0

Tenemos la siguiente definicién del problema a resolver

0’E
AE, + 8—; — fygEZ =0 + condiciones de contorno en la superficie lateral
z

Sabemos que el contorno es de conductor perfecto, por lo que la condicién de contorno en la superficie es

A xE =0 (4.20)

conductor
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siendo como ya sabemos 7 el vector normal a la superficie lateral. Esto implica

A x <Et n EZ) —0 4.21)
conductor
Por tanto podemos descomponerla en dos condiciones de contorno
n x By =0
conductor
nx k, =0
conductor
La que vamos a imponer es la segunda
nx k, =0
conductor
Que, dado que FE, = 2 - F,, queda
n X EZ’conductor =0 (422)

Sin olvidarnos que esté la otra. De todas formas, al cumplirse (4.22), se cumple esta cuando calculemos el campo.

Usando el método de separacion de variables, planteamos la siguiente solucion

E. (ui,ug,z) = Fg (u1,uz) - Z (2) (4.23)

Que al introducirla en la ecuacién, queda

0?(Fg- Z)

AN (Fg-Z
(P~ 2) + 072

~ 8 Fg-Z=0

Al no depender Z de las coordenadas transversales ni F'r de la coordenada z,

2

027
Z-NFp+Fp—= —1Fg-Z=0
0z

Dividiendo por Fg - Z, obtenemos
ANFp  1d°Z 9

= =0
Fp | zd2 0
Y escribiendo por tltimo
2
d-z _ g
dz?
se obtiene la ecuacidn que hay que resolver para el campo
AFg 7" 9
+ = A2 =0 4.24
Fr 7 (4.24)
Si nos movemos en z, sélo varfa el término Z”/Z, y dado que tanto 73 como A}g £ son constantes en z, llegamos a
la conclusién de que Z”/Z también es constante. El mismo razonamiento sirve para obtener que Aﬁ—?ﬂ es constante.
Por tanto
A¢F, 2 2
e = cler =15 — 7
(4.25)
Z7” = ctey = 72
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4.2. Clasificacion en modos

Estas seran finalmente las ecuaciones que tengamos que resolver.
Para la segunda se obtiene una solucién con forma exponencial,

e:l:vz

Es decir,
Z(2)=Qe™*

Por lo que el campo toma la forma
E, = Fg (u1,up) €77

Donde + es la constante de propagacién del modo.

A esta primera solucién le aplicamos la condicién de contorno:

Fg - Z| =0

conductor

como se cumple para todo z, entonces

Fg| =0

conductor
Es la nueva condicién de contorno, por lo que ahora la primera ecuacion es

AFp —~*Fg =0  donde Fgl =0

conductor

Siendo

2= —9*

(4.26)

Esta ecuacion tiene solucién distinta de la trivial s6lo para valores discretos de 2, por lo que se trata de un problema de
autovalores. Por tanto, tendremos infinitas soluciones para infinitos valores de 2. Es un problema en dos dimensiones,

ya que la variacién con z es la propia de un fenémeno de propagacion.

2 ~2 son los autovalores

2 Fg es lafuncién generadora de los modos TM

No se puede resolver completamente sin conocer la forma de la seccién transversal, por lo que habra que particularizar

cada caso.

Podemos describir el proceso a seguir para resolver los modos TM como sigue:

1. Plantear el problema para la geometria concreta
2. Obtener las infinitas soluciones del par 72, Fg
3. Calcular la constante de propagacién 72 = 78 — 2

4. Con la constante de propagacién antes calculada,

E,=Fpet*

5. A partir de E, obtener Et y Flt:
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a) En primer lugar, la componente transversal del campo eléctrico, Ey:

2B, - o B}
o~ WE =V, (vz : E) — jopVy x H,
0
asi que tenemos la siguiente ecuacién
PE, - q
022 - fYOEt = Vi (Vz : Ez)
de donde obtendremos una solucién homogénea y una particular. Para ello, planteamos una solucién con
la forma
v, (V.- E.)
siendo

—

E,=%2-F, E,=Fpe 7?

donde hemos supuesto propagacion en direccion 2 (signo menos). Entonces,

= OE,
Vi (V.- B) =V ( — ) = Vi (—7E.) = -1ViE

En la ecuacién plantearemos
E,=A-V.E,

por tanto,
82
A@ (V4E.) — 2 AV,E, = —yV,E,

0’E, ) )
AV, 9.2 )~ —YAVLE, = y"A — 1A= —

Con lo que obtenemos el valor de A:

v v
A=—T1 7 4.27)
B—92 A2

Asi, que, finalmente, el campo transversal serd

By = LV,E, (4.28)

[

Es 16gico que venga de un gradiente, ya que
Vt X Et = —jwuﬁz =0
Es decir, que E} es irrotacional. Al imponer la condicién de contorno para el campo eléctrico

hx B =0

conductor

Se obtienen dos condiciones de contorno por separado

E.| =0

conductor

a x B —0
conductor

es decir, que el gradiente de F, es normal a la seccién transversal (paralelo a n). Por tanto, como

E.\ conductor = 0, se garantiza que 7 x E; = 0 en el conductor, como habfamos supuesto al principio.
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b) En cuanto al campo magnético transversal, ﬁt, tenemos
V. x B+ V, x E, = —jwu[j[t

por lo que despejando Flt,

. 1 o -
Ht = ——X <?:’— X Et+Vt X 2E2>
jwu \ 0z
L [ Y .
= —— 2 (=) x 5ViE, — 2 x V,E,
Jwp ¢
1 . 2
- f—@xvﬂg0+lﬁ
Jwip ¢
B Z X Vth 7_02
jwp 2
Dado que
1 = —w?pe = jju’pe
se tiene o
FIt _ Jwez XQVtEZ
e
Y como
By = LV,E,

[

la expresion final para el campo magnético transversal es

N Z X D)
A==~ (4.29)
Jwe
Formalmente, tenemos lo mismo que en modos TEM, una impedancia del modo TM:
Tpag = L (4.30)
Jwe

4.2.2 Modos TE

Ahora es nula la componente longitudinal del campo eléctrico:

E,=0 H,#0

En este caso, el problema serd

0’H
AH, + 8—; — ng » =0 4 condiciones de contorno en la superficie lateral
z

Ahora la condicién de contorno quedard un poco distinta, al ser £/, = 0:

=0 = axEk =0

conductor conductor

A x E —0 = ﬁx(E+EQ

conductor

El problema se resuelve igual que antes, por separacion de variables, obteniendo una solucién de la forma

H, = Fy (ui,us) Z (2) = Fge™"*
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El problema serd el mismo que antes, con la diferencia de la condicion de contorno. Es decir, que tenemos que calcular
unos autovalores 2 y unos autovectores Fyy en

AFy —2Fy =0

Con ellos, se calcula v de la misma forma que antes y se obtienen las infinitas soluciones para

H,=Fyge 77

Del campo magnético longitudinal se obtiene el magnético transversal y también el eléctrico transversal

H = Lv.H, 4.31)

[

Como ya sabiamos, el campo magnético transversal es irrotacional, ya que

Vt X _ﬁt :jweﬁz =0

Para el campo eléctrico

E, = Zrp <ﬁt x z> 4.32)

Donde se ha definido la impedancia del modo TE

Zrp = — (4.33)

La condicién de contorno la buscamos a partir de

A x B =0

contorno

Para H, sera

ﬁxZTE(Htx2> —0
contorno
Que se puede descomponer en dos sumandos
Ht(ﬁ-z)—,é(ﬁ-Ht) =0
contorno
Como tenemos la siguiente condicién de contorno:
n - H; =0
contorno
Entonces, nos queda
L
Y0 contorno
n- thZ’contorno =0
Esto se convierte en
0H, 0(FuZ)
| conductor n conductor
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4.2. Clasificacion en modos

Dado que se debe cumplir a lo largo de todo el cilindro, es independiente de z y por ello de Z, asi que la condicién de

contorno es, finalmente,

OFy
on

=0

conductor

Donde 9/0n es la derivada direccional en la direccion de la normal al conductor.

(4.34)

Es decir, que esta es la condicién de contorno que debemos imponer para resolver el problema de autovalores dado

por

A Fy —2Fp =0

4.2.3 Resumen de los modos TM y TE

Para obtener los modos TM se siguen los siguientes pasos:

1. En primer lugar, se resuelve el problema de autovalores

AFg —2Fp=0

sujeto a la condicién de contorno

Fg|

conductor

=0

Las incégnitas son los autovalores 72 y las autofunciones Fi.
Puede ocurrir que un autovalor 2 tenga més de una autofuncién F, lo que se conoce como modo degenerado.

2. Se obtiene la constante de propagacién del modo,

2

V= -2

con lo que la componente longitudinal del campo eléctrico ya la tenemos

E,=Fpet*

(4.35)

(4.36)

(4.37)

(4.38)

3. A partir de la componente longitudinal del campo eléctrico, se obtiene la componente tangencial del campo

eléctrico

[

Ey =+ LV,E,
v

y con ella la del campo magnético

—

Hy =

ZrMm

(+2) x Ej

donde Zr) es la impedancia del modo, que viene dada por la expresién

Ty = ——

Jwe

(4.39)

(4.40)

(4.41)

De forma similar, se obtienen los modos TE, con la diferencia fundamental de la condicién de contorno que hay que

aplicar:
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1. En primer lugar, se resuelve el problema de autovalores

AFg —v2Fy =0 (4.42)
sujeto a
OF,
= =0 (4.43)
on conductor

2. Calcular la constante de propagacién del modo

v =78 — 2 (4.44)

y a partir de ella la componente longitudinal del campo magnético

H,=Fye™? (4.45)

3. Con esa componente longitudinal se obtiene la tangencial del campo magnético

H, = +-LV,H, (4.46)

[

y también la del campo eléctrico

B, = Zrp (ﬁt x (iz)) (4.47)

Siendo Z7r la impedancia del modo TE, dada por la expresion

Zrp = % (4.48)

4.2.4 Caracteristicas de propagacion de los modos

4.2.4.1 Constante de propagacién del modo
Siendo + la constante de propagacion del modo, determina completamente las caracteristicas de propagacién de ese
modo.

En los modos TEM, la constante de propagacién es
YrEM = Y0 = \ —w?peE

Variable con la frecuencia y dependiente del dieléctrico, pero no de la geometria del problema.

En cambio, en los modos TE y TM tenemos

VYTEoTM = \/78 —Yi=a+jp (4.49)

Donde 73 varfa con la frecuencia y es dependiente del dieléctrico, mientras que 2 es dependiente de la geometria del
problema.

Por tanto, la constante de propagacion de los modos TE y TM depende de la geometria que estemos considerando, y
por tanto también dependen de ella las caracteristicas de propagacién de dichos modos.
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4.2.4.2 Longitud de onda del modo

En cuanto a la longitud de onda del modo, sabemos que viene dada por la expresién

27
A= 22 (4.50)
g
Y esta expresion es vélida en toda estructura de campo. En cambio, no se podrd usar la expresién
A=<
ya que sélo es valida en modo TEM.
Esto se debe a que
Breorm # Wy/1E

mientras que en un modo TEM, Brgy = w, /i€ y por tanto

2 2n 1 _c
Brem  wype  fype  f

ATEM = (4.51)

Por ello, habria que considerar la geometria para poder caracterizar los modos .

En el caso que hemos estudiado, estamos considerando conductor perfecto, por lo que se puede demostrar que todos
los autovalores 72 son reales y negativos. Esto es debido a que no hay pérdidas en los conductores.

Podemos con esto estudiar las caracteristicas de propagacion de los modos TE y TM.

7’ = —wlue + (=)

4.2.4.3 Dieléctrico sin pérdidas

En este caso, ¢ € Ry la constante de propagacién al cuadrado (v?) nos queda como suma de una componente real
negativa (w2e) y otra real positiva (—v2).

Entonces, dado que v es real, v s6lo puede ser real o imaginario puro:

2 v € R: entonces v = a. Se da cuando —72 > w?pue

2 v € C: entonces v = j3. Lo tenemos si —y2 < w?jue

La transicién ocurre cuando —y2 = w?ue, lo cual sucede cuando la frecuencia de trabajo es igual a la frecuencia de
corte del modo:
2
—Ye
LE

We =

Cada modo tiene su propia frecuencia de corte, ya que es dependiente de 2.

1 [

fc:% e

(4.52)

Sélo hay propagacién en la estructura para el modo correspondiente si la frecuencia de trabajo es superior a la de corte
del modo. Se distinguen por tanto dos zonas:
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2 Corte: cuando la frecuencia es inferior a la de corte del modo, v = « y no hay propagacién de energia

2 Propagacion: cuando la frecuencia es mayor que la de corte, v = j y tenemos transmision de potencia en ese
modo

Cuando estamos en corte no significa que haya pérdidas, simplemente no se propaga ni se disipa energia. Lo que hay
son campos eléctricos y magnéticos desfasados.

La frecuencia de corte del modo también caracteriza totalmente al modo.

Podemos ver como quedaria el diagrama de dispersion para el modo, analizando lo que ocurre en ambos casos:

> f>fc:a:Oa’Y:jﬂ
w2ue — wlue (4.53)

A f = f., B =0, mientras que si f > f., 8 se incrementa. Si f > f., 0 se aproxima a la del TEM: 8 ~ Brrm
Podemos ver cudl es el lugar geométrico que describe la j3:

2 2
f 2 - (4.54)
wC/J’E: wC
Claramente se trata de una hipérbola.
El efecto es una dispersién en la fase:
f 2
B=w\/puey|1— <?> = Brem FG (4.55)

Hemos llamado a FG = /1 — (f./f )2 factor de guiado. Este factor nos dice como se modifica la constante
de fase del modo con la frecuencia.
La longitud de onda en los modos TE o TM es

c 1
A\ = fﬁ (4.56)
Df<fey=a,8=0
o? = —wlpe +w§,u5 (4.57)

Cuando f = 0, entonces
a = /wipe =/ =

Conforme sube la frecuencia, o disminuye, hasta que llega la frecuencia de corte, momento en el cual o = 0.
El lugar geométrico que describe o serd

o? w?

—+—==1 4.58
wipe  w? 439
Es facil comprobar que se trata de una elipse.

De nuevo tenemos una constante de atenuacién que va a variar con la frecuencia, por lo que hay dispersién en

la atenuacion:
A [ (1)
a = wpey1l— <f—> ==/ 1- <f—> (4.59)

Se observa que ahora no tenemos el factor de guiado, ya que es un factor multiplicador distinto.
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---- TEM

TE/TM (dielectrico
sin perdidas)
TE/TM (dielectrico
con perdidas)

o.p

Figura 4.2: Diagramas de dispersion para modos TE/TM en caso de dieléctrico sin pérdidas (curva azul) y dieléctrico
con pérdidas (curva roja), comparados con el modo TEM (curva rallada)

En resumen, podemos ver el diagrama de dispersién para un modo TE o TM en la figura (4.2). Esto es lo que ocurre
para un solo modo, para la estructura entera habria que representar todos los modos, para cada ..

Podemos, con el diagrama de dispersién de una estructura, saber qué modos se propagan a una frecuencia dada, como
podemos ver en la figura (4.3), cortando las curvas de (3 a la frecuencia que estemos considerando. Aquellas que sean
cortadas serdn las que correspondan a los modos que se propagan. En la figura se cortan las dos primeras curvas, por
lo que se propagardn dos modos.

Por contra, no se propagaran aquellos modos cuya curva de « sea cortada por la recta a la frecuencia de trabajo.

f modos que se
propagan

e
f c2
f cl

o.p

Figura 4.3: Diagramas de dispersion de diferentes modos y corte a una frecuencia para ver qué modos se propagan

4.2.4.4 Algunas consideraciones

> A una frecuencia dada, siempre tendremos:

w» Finitos modos propagdndose

w Tnfinitos modos al corte

2 El primer modo en propagarse tras el TEM (en caso de que exista) serd siempre un TE
2 La velocidad de fase de los modos TE o TM es mayor que c. No tiene sentido fisico
2 La velocidad de grupo es menor que ¢

2 No hay flujo neto de energia escapando por la superficie lateral:

lm{// Exﬁ*-d§}:0
2 suplat

Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org) 103 http://www.telecos-malaga.com




4.2. Clasificacién en modos 4. Ondas guiadas

Siendo E perpendicular a la superficie lateral y dS también, esa integral es nula porque lo es el integrando.

2 Por contra, si existe potencia transmitida por la superficie transversal del cilindro:

1 — — —
WT:—RB{/ EXH*-dS}
2 S

E es perpendicular a la superficie lateral, mientras que dS =z -ds, por lo que el producto no es nulo a menos
que lo sea el campo.

4.2.4.5 Potencia transmitida por la superficie transversal

1 — — —
WT:—ERG{/ ExH*-dS}
2 S

Como hemos visto antes

Escribimos el producto vectorial
Ex H* = <Et+EZ) X (ﬁf +ﬁj)
= Etxﬁf+ﬁtxﬁj+ﬁzxﬁ§+ﬁzxﬁj
Donde:
D E; x H} es longitudinal
DE xH 7 es transversal, y por tanto perpendicular a 2

2 E, x H también es transversal

D E, x FI; = 0 ya que uno de los dos es nulo

Por tanto la potencia transmitida se escribe finalmente como

WT%%@{/A <Et><ﬁt*>-d§}

Como podemos escribir cada uno de los campos en funcién del otro:

. ixB _
Hy= =" By = Zuouo (Hi x 2)
modo

Entonces el producto vectorial se puede escribir de otra forma:

L E,-Er
Eyx Hf = 2-——"
modo

= z Zmodo (FltH;)

Usando la identidad vectorial
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Por tanto, la potencia transmitida por la superficie transversal es, finalmente,

g B Brds Re {7}

modo

(4.60)

Wr

2 [fg, He - HidS - Re { Zmodo}

Sera W > 0, es decir, que la potencia se transmite en la misma direccion en que se propaga el modo. Por otro lado,
la potencia depende ademds de la impedancia del modo, es decir:

2 Para un modo TEM,
Zrem =n€eR

Es decir, que se transmite potencia a cualquier frecuencia

2 Para un modo TM,
f<fe — Zry=->

ZTMZJ.T6

f>f — Zru=,;

Por lo que no se puede transmitir potencia a todas las frecuencias, al ser la impedancia imaginaria pura en las
frecuencias inferiores a la de corte

2 Paraun TE,

f<fe — Zrg=7%F
Zrp = ——
f>f — Zrg=%

Tenemos lo mismo que en el TM, para frecuencias inferiores a la de corte la impedancia es imaginaria pura y
por tanto no hay transmisién de potencia

Zrp z
—— Re(Zyy) ™ Re(Zpy,)
Im(Zrg) Zogpg b Im(Zy)
.
e
Zyppg | oo foeee i
f
e
(a) Modo TE (b) Modo TM

Figura 4.4: Impedancia de los modos TE y TM para un dieléctrico sin pérdidas

En la figura (4.4) encontramos la representacion gréfica para las impedancias de los modos TE y TM en el caso de
que la guia tenga un dieléctrico sin pérdidas. Vemos que cuando se sube en frecuencia la impedancia del modo acaba
tendiendo a la del modo TEM, 7.
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Se cumplen ademas las siguientes expresiones:

T
g = " : (4.61)
/e
- (%)
Zonr — i1 — (1 i
™ = £ 7 (4.62)

Donde en ambos casos se toma el signo positivo si f > f.y el negativo si f < f..

4.2.5 Efectos de las pérdidas en el dieléctrico

En el caso de que
e=¢ — j &

La constante de propagacion es, en general, compleja
y=a+jb

para todas las frecuencias.

Lo que sucede ahora es que en unos margenes de frecuencias predominara la componente real («) y en otros lo hara
la imaginaria ((3), pero no habr4 transicién abrupta.

Sin embargo, v2 sigue siendo real, ya que no hay pérdidas en los conductores. Expresamos la constante de propaga-
cién:
(a+jB)* = —w’p (' = je") =
a2 —BQ —|—j2aﬁ _ —wQ,uel —|—jw2,u€” _762
Igualando partes real e imaginaria:
0 = B =~ = 2

200 = w?pe”
Ahora la frecuencia de corte serd aquella a la que se igualen v y 3:

a=pf=—wipe —22=0

Por tanto la frecuencia de corte queda

A2
Ve (4.63)

u)c:i,
ME

El diagrama de dispersion se modifica como vefamos en la figura (4.2).

En términos de potencia, lo que tenemos es que a frecuencias inferiores a la de corte hay transmisién de energia, pero
con muchas pérdidas, debido a la .. Tenemos:

Entonces, la potencia transmitida a lo largo de una seccién delimitada por los planos z; y 22 es

Wi (22) = W (21) e 202721 (4.64)
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4. Ondas guiadas 4.3. La gufa rectangular

Encontramos que la potencia disipada no es uniforme a lo largo del cilindro, ya que depende de la potencia que llegue
a cada seccion.

Si consideramos un tramo de guia de longitud infinitesimal, Az, la potencia disipada en el tramo de z a z + Az es

Pyis (2) =Wr (2) = Wr (z + Az) (4.65)

Podemos calcular la potencia perdida en el dieléctrico por unidad de longitud como

Wya (2) = 1530 A (4.66)
Es decir,
dW:
Woa (2) = —%(2) =2aWr(2)  W/m (4.67)

Asi, la potencia disipada en un punto del dieléctrico es proporcional a la potencia que llega a dicho punto.

Conociendo la potencia disipada en el dieléctrico por unidad de longitud obtenemos la constante de atenuacion del
dieléctrico,

. Wpd (Z)

Esto es lo que nos da informacidn sobre la disipacién de energia en la guia. Esta crece exponencialmente conforme se
avanza en la guia.

Ejemplo 4.1:
Tenemos en una guia de longitud [ = 1m
Wpa = 5W/m
La potencia disipada en toda la guia, en general, no son 5. Habrd que usar la expresién
Pyis (1) = Wr (1) = Wr (22) = Wr (1) <1 - 6_20‘1)
Suponiendo que sélo incide un modo en la guia.

Si al < 1 entonces se puede aproximar e 2% ~ 1 — 2ad, con lo que

Puis (1) = Wr (21) 20d = Wpe (2)

Cuando las pérdidas son muy pequefias, entonces si se puede aproximar por W, (2) 1, por lo que en
nuestro caso si seran 5W.

4.3 La guia rectangular

4.3.1 Introduccion

Tenemos una guia con seccidn transversal rectangular, como vemos en la figura (4.5).

La cara ancha, a, la pondremos en direccién x. En la practica tendremos paredes de conductor real con cierto grosor,
como seria por ejemplo la de la figura (4.6).
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4. Ondas guiadas

o=

Figura 4.5: Guia rectangular

SN
LAY

AN

SN

Figura 4.6: Guia rectangular en caso prdctico

Normalmente estard vacia, ya que no es necesario un soporte como en el cable coaxial.

Z
el Vi
X

En primer lugar, resolveremos el caso de conductor perfecto, y aplicaremos el enfoque perturbacional para introducir

las pérdidas en el conductor.

Para los modos TE y TM tenemos la misma ecuacién a resolver:

AF —~*F =0
Que en nuestro caso es
0’F  0*°F
—— +— —}F =0
Ox? + Oy? e

Cambiando unicamente las condiciones de contorno:

oFy
N

TE —
on |q

=0

Para el modo TM en nuestro caso particular:

FE‘:}::OZO FE’m:a:O FE‘y:OZO FE‘y:b:O

Mientras que para el TE:

OFy _ OFH —0 2m _
oz |._g Oz |, ._, 0y |,—0

T Y

Donde cada uno de los vectores que hay que considerar son los que vemos en la figura (4.7).

Podemos usar el método de separacion de variables:

F(z,y) =X (z) Y (y)
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i
!

S>

Figura 4.7: Condiciones de contorno en el modo TE de la guia rectangular

La ecuacién para los modos queda
YX" + XY —~2XY =0

X" Yy” 9
bd + v = e
Como ~2 es constante, tanto XTN como YTH lo son:
XYH = —k2 (4.69)
YTN = —k, (4.70)

Las dos ecuaciones son iguales, salvo la condicién de contorno. Encontramos varios tipos de soluciones

d’X (z)
T = 12X (@) @.71)

2 k2 = 0: En este caso tenemos la solucién lineal:
| X (2) = Az +0| 4.72)

DEEA0r?=—k2—r=/-k2
X () = ky eV R eV e
Tenemos dos posibilidades:

k2 > 0: Solucién trigonométrica

‘ X () = Acoskyx + Bsenkyx ‘ 4.73)

k2 < 0: Solucién hiperbélica

‘ X () = Acosh kyz + Bsenhk,x ‘ (4.74)

Por tanto, tendremos las tres posibilidades para X (z) y para Y (y), asi que en principio habrd 9 combinaciones
posibles.

Podemos empezar a descartar, teniendo en cuenta que —v2 tiene que ser real positivo, no puede haber dos soluciones
en las que las dos k sean negativas ni una negativa y la otra nula.

Al imponer las condiciones de contorno para los modos TM,
Fg| c=0
el contorno serdn los puntos x = 0, z = a,y = 0, y = b. Al imponerse dos nulos en X o Y se descartan las soluciones

hiperbdlicas. En cuanto a las soluciones lineales X (z) = Az + B, el anularse en 2 puntos requiere A = B = 0, por
lo que para los modos TM sélo verifica las condiciones de contorno la solucién trigonométrica-trigonométrica.
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En cuanto a los modos TE,
oFyg| 0

on C_

La derivada de una funcién hiperbdlica es hiperbélica, por lo que tampoco nos sirve la solucién hiperbdlica, ya que
no se puede anular en 2 puntos. Para la lineal, en cambio:

X' =A

Y para anularla sélo hay que hacer A = 0. También sirve la solucién trigonométrica.

Por ello, para los modos TE y TM s6lo podrian darse los siguientes casos:

Dk2>0y k; > () en ambos modos. Serfa la solucién trigonométrica-trigonométrica (T-T)

D k2 > 0y k2 = 0enel modo TE (no en el TM). Serfa la solucion trigonométrica-lineal (T-L). De la misma
forma la complementaria: k2 = 0y k; >0

Las condiciones de contorno que se obtienen son las siguientes:

> Modos TM
X (@)Y (y)lgmo =0= X (0) =0
X (@)Y )|, =0= X (a) =0
X (@)Y (y)ly—o =0=Y(0) =0
X (@)Y (Y)ly—y =0=Y () =0
2 Modos TE
X' (@)Y (y)|,_,=0=X"(0)=0
X' (@)Y (y)|,_,=0=X"(a)=0
X (z)Y’ (y){yzo =0=Y'(0)=0
X (@)Y (y),_,=0=Y"(b)=0

Ahora vamos a obtener las soluciones para cada uno de los modos

4.3.2 Modos TM

Recordemos que en estos modos sélo es posible la solucién trigonométrica tanto para X como para Y. Por tanto, la
solucién tendrd la forma

Fp(z,y) = X(2)-Y(y)
= (Acoskzx + Bsenkyx) - (Ccoskyy + Dsenkyy)

Imponiendo las condiciones de contorno:
X0)=0=A4=0

X (a) =0= Bsenkza =0
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4.3. La gufa rectangular

Por tanto la constante &, es

ke =201 o =1,2,3,. ..
a
Y(0)=0=C=0
Y (b)) =0= Dsenkyb=0
Asi que la otra constante es
ky—%” n=1,2,3,...

Con lo que, finalmente, la funcién generadora de los modos TM es

m n
Fg (z,y) = Qmnsen —ﬂ—x * sen Tﬂ—y
a

(4.75)

(4.76)

(4.77)

El valor de @), serd desconocido hasta que se impongan las condiciones de contorno en las tapas de la guia. Los

subindices m y n indican modos T'M,,,,,.

La componente longitudinal del campo eléctrico es

mm nm

E, (z,y,2) = Qmnsen —x - sen A e~ Tmn?
a

Siendo

M 2
Ymn = ASV6 = Vo = \/—w2ﬂ€+ (7) + (

nm

b

:

_7027)1" = ki —"_ k;

En (4.79) la dependencia con la geometria es clara, por los pardmetros a y b.

De esta misma ecuacion obtenemos la frecuencia de corte del modo, sin més que hacer 7, = 0:

()" + (%)
27\ /e

/_~2
f — ’ycmn —
R

El campo eléctrico transversal tiene la siguiente expresion:

» OE. _OF
B = Lv,E, = 1m <x 1 yz>

2
oF ve ox 0
As{ pues, en nuestro caso:
= mn (T mm nmw T nmw mm _
E, = 72 T—— cos —x - sen —y + §—— Cos —y - sen —x) Qmn e~ mn?
2 a a b b b a
mn
El campo magnético transversal es
—»t _ zZ X Etmn
mn ZTM
donde 5
mn
Zrv = ——
Jwe
Para la guia rectangular
- jwe /. .mm mi nmw NT nmw mi _
Hy,,, = = J—— COS —x - Sen —Y — L—— CcoS — 1y - sen — | Qp e~
. a a b b b a

(4.78)

(4.79)

(4.80)

(4.81)

(4.82)

(4.83)
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4.3. La guia rectangular 4. Ondas guiadas

4.3.3 Modos TE

Esto mismo que hemos hecho habrd que repetirlo para los modos TE. Las soluciones que se obtienen son:

2 Trigonométrica-trigonométrica
2 Lineal-trigonométrica

> Trigonométrica-lineal

Las condiciones de contorno son

X'(0)=0
X' (a) =0
Y'(0) =0
Y'(b) =0

4.3.3.1 Solucién trigonométrica-trigonométrica
Imponiendo las condiciones de contorno a X (x):
X' (z) = — Ak, sen kyx + Bky cos k,x
X' (0)=0=B=0
X" (a) =0 = Ak senkza =0

Nos queda para la constante k., :

ky = — m=1,23,... (4.84)

Para Y (y):
Y’ (y) = —=Ckysenkyy + Dk, cos kyy

Y'(0)=0= D=0

Y' () =0= —Ckysenkyy =0

Asi que ky es

ky = — n=1,23,...

De esto se obtiene la funciéon generadora de los modos TE para la solucién trigonométrica-trigonométrica:

Fy (x,y) = Ppyp cos M7 . cos %y (4.85)
a
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4.3. La gufa rectangular

4.3.3.2 Solucién lineal-trigonométrica

Ahora X (z) es lineal, por lo que

y las condiciones de contorno imponen

La solucion lineal sera

Por otro lado, la solucién trigonométrica debe cumplir
Y (0)=0=D=0
Y'(b) =0= —Ckysenkyy =0

De donde se obtiene

ky = — n=12,3,...

La funcién generadora de los modos TE para esta solucion lineal trigonométrica es

nmw
Fy (z,y) = Py cos Ty

Donde hemos incluido B en P,,,.

4.3.3.3 Solucién trigonométrica-lineal

(4.86)

(4.87)

El proceso es idéntico al caso anterior, cambiando s6lo que ahora X (z) es la solucién trigonométrica y Y (y) la lineal.

La funcién generadora de los modos TE es esta vez:

Fy (z,y) = Py cos mr .
a

4.3.3.4 Solucién general

(4.88)

Podemos poner la solucién de la funcidén generadora en forma mds compacta usando la que hemos obtenido para la

solucion trigonométrica-trigonométrica permitiendo m =0on =0

nm

b

Los autovalores son los mismos que los del modo TM
_7027)1" = ki + k;

Y el campo magnético longitudinal

mm nm _
H, (x,y,2z) = Ppycos —x - cos Ty < e Imn#
a

FH(x,y):Pmncosmx-cos—y m=20,1,2,...;n=0,1,2,..
a

m+n#£0 (4.89)

(4.90)

(4.91)
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Donde la constante de propagacién es

Yo = \J9E — 2 = \/—wQ,ue n (%)2 + (%)2 (4.92)

Y el valor de P,,,, se determinara al imponer las condiciones de contorno en las tapas de la guia.

La frecuencia de corte es

Forgy, = Y o (4.93)
CTEmn 271'\/,[1_6 :

Es la misma que la de los modos TM. Tienen la misma frecuencia de corte para los mismos valores de m y n pero
distinta estructura de campo. Por eso se dice que son modos degenerados.

Todos los modos TM en la guia rectangular tienen un modo degenerado, pero no al revés, ya que existe modo T E'1g
pero no T' M.

La componente transversal del campo magnético es

H, = =1"y,H

2 Zmn
Cmn

Y la del campo eléctrico
E_:tnwz = ZTE"’L” (ﬁtmn X 2)

Siendo ]
w
Zrg, =2
mn

El campo total serd la suma de todos los modos TE y TM.

4.3.4 Modos dominante y superiores

Podemos determinar el modo dominante en la guia rectangular y los modos superiores, de forma que podamos saber
el ancho de banda monomodo de la guia. Esto lo hacemos viendo el valor de \/—~2  para distintos valores de m y
n, en la tabla (4.1).

(] 0] I | 2 |
0 NO NO TM/% NO TM/3F
1 NoTwE | (524 (5)° |V (2) + (%)

> [ Nomwr [ V() 4 ()| () + ()’

Tabla 4.1: Valores de /—~2 para ambos modos y valores de m y n entre 0y 2
El modo dominante es aquel que tiene la frecuencia de corte més baja. Este es el T'E1:
T
\/ _7310 = E

Ya que @ > by por tanto su frecuencia de corte es menor que la del T'E; . La frecuencia de corte es

_ Ve (4.94)

Jerry = 2a

http://www.telecos-malaga.com 114 Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org)



4. Ondas guiadas 4.3. La gufa rectangular

Por tanto, dos guias rectangulares con el mismo valor de a (mismo ancho) tienen la misma frecuencia de corte, aunque
su altura b sea diferente.

El siguiente modo superior dependera del valor de b:

2 a = 2b: entonces los modos T'Foy y T Fj; tienen la misma frecuencia de corte:

c/\/E
fermyy = Jermy, = ;/_ =2ferp,, (4.95)

Podemos ver en la figura (4.8) los anchos de banda monomodo para los diferentes casos.

TEy TM |, TM,,

TIEIO Tll*jonlEn T|E21 TIElo T|E20 TIE(” TIElo Tllgm TEzo
| 1 | | | | | 1
1 2 224 283 1 2 1 2
(@) a=2b (b)a > 2b (©)a < 2b

Figura 4.8: Ancho de banda monomodo de la guia rectangular para a) a = 2b, b) a > 2byc) a < 2b

2 a > 2b: en este caso el T Eqg se propaga a frecuencia menor que el T'Ep;, pero sigue siendo el doble de
frecuencia que para el T'Fqg

2 a < 2b: ahora el T'Fy; es el primer modo superior, que se propaga a frecuencia inferior al doble de la del modo
dominante, por lo que se reduce el ancho de banda monomodo de la estructura

En el caso a = 2b estudiamos con un poco mas de detalle el 7'E'g, ya que es el que se usa para propagar energia en
la guia rectangular.

La funcién generadora es

Fy,... = Pnun cos mx - COoS Ey
a b
Para el caso particular del modo T E'¢
Fy,, = Pcos zx (4.96)
a
El autovalor serd
2 2
2= (%) (4.97)
Por lo que la constante de propagacion resulta
T 2
VB, = \| ~wine + (5) (4.98)
Es decir, que la componente longitudinal del campo magnético es
H,(z,y,z) = Pcos T e TE0* (4.99)

a

Y por tanto la componente tangencial

> TE TE - T
i = %WHZ _ TBwipen T, o7
Y2, /a a
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Mientras que el campo eléctrico tangencial es

E; = Zrg <ﬁt X 2) — % psen Ly e
/a a

Asi, descomponiendo los campos:

™ _
H,=Pcos—z-e 7*
a

H, = T psenly.e
/a a
H,=0
E,=0
E,=0
E, = I peen Ty e
/a a

Vemos que se trata de un campo eléctrico linealmente polarizado en direccion y. En la figura (4.9) estd la represen-
tacion del médulo de £, para una seccion transversal de la guia. Esta estructura se repite cada longitud de onda y la
encontramos invertida cada media longitud de onda.

IEy |
=T 1
A
L
|\

L L Y .
x x_l/

x=a x=a/2 =0 A2

(@) |Ey| (b) Evolucién del campo con z

Figura 4.9: Estructura de campo del modo TE g de la guia rectangular

La pregunta es para qué nos interesa conocer la estructura de campo. Las respuestas:

2 Diseifiar sistemas. Por ejemplo, si queremos hacer un atenuador que elimine algin modo en la guia, eso se hace
colocando un elemento resistivo en el interior de la guia, de forma que se perturbe la estructura de campo del
modo. Si quisiéramos atenuar el modo 7'E(, colocarifamos un elemento metdlico en el centro de la guia

> Medir el diagrama de onda estacionaria: hay que insertar la sonda de forma que no se perturbe el campo. Para
el T'Fq, se haria una ranura en el centro de la guia

> Antenas ranuradas
2 Para trabajar con un modo superior, hay que anular los modos inferiores para que no se propaguen. Esto serd de

especial interés en la guia circular

En la figura (4.10) vemos dos ejemplos: el atenuador y la antena ranurada. Cuando se hagan ranuras en una guia hay
que tener en cuenta que no se deben cortar lineas de corriente.
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[T -7

atenuador /

(a) Atenuador (b) Antena ranurada

Figura 4.10: Aplicaciones de guias rectangulares: a) atenuador y b) antena ranurada

4.3.5 Ejemplo de guia comercial estandarizada

La gufa WR-90 (WR por guia rectangular y 90 por las dimensiones: ¢ = 0.9 pulgadas) se usa en banda X, de 8.2 a
124G H 2.
a = 22.86mm b= 10.16mm

Se cumple a > 2b, por lo que el primer modo superior es el T Eqg.

Veamos dos casos:

> El primero es el de rellenar la guia con aire, dieléctrico sin pérdidas. La frecuencia de corte del modo dominante

€S
c/\/er 3-10%
Jerey = 50 = 373283103 &

Mientras que la del primer modo superior

fCTE20 = 2chE10 =13.12GHz

> Abhora si consideramos un dieléctrico con pérdidas: ¢ = ¢ (1.03 — j0.051). Ahora la frecuencia de corte del
modo dominante es algo menor

_c¢/\/&  6.56GHz

fCTEl() - 2a \/m = 6.46GHz

Y la del primer modo superior
ferp,, =12.93GHz

El ancho de banda qtil de la guia es algo menor, ya que no se trabaja demasiado cerca de los limites del ancho de
banda monomodo. Esto es porque cuanto mds se baje en frecuencia se estd mds cerca del corte y la constante de fase
es menos lineal (dispersidn), y si se sube en frecuencia acercdndose demasiado a la frecuencia de corte del modo
superior entonces hay menor atenuacién para ese modo superior.

4.3.6 Potencia transmitida por el modo fundamental

La potencia transmitida por un campo es

1 - 1 E,-Er
Wr = ~Re // <5> - 2dS = —§Re/ L tas (4.100)
2 St 2 St “modo
Para el modo T E/1 tenemos ‘
Et = —Qisen <zx) e VF (4.101)
m/a a
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Si se trabaja por encima del corte (que es cuando hay potencia transmitida) la impedancia caracteristica del modo es

Ty — jup - _wi
e YT E1o BrE1,
_ wit
oy 1- (50
pe 7
Z 1 4.102
TE)y = = (4.102)
[ fewo
- ()
Asi que la potencia transmitida es
Fer )
— _ 1 _ JC10
1 [r=a y=b 2 < 7 )
Wrrgo = —/ / <ﬂ> | P|? sen? <zx) ————dydx
2 =0 y=0 7'('/@ a n
Usando que
a .
/ sen? Ly = a Y Ey = —‘MP
0 a 2 w/a
Se obtiene finalmente
ab 2 fm ?
W =—|E 1— (= 4.103
Treio0 4n ’ 0’ < [ ( )

La potencia transmitida en f = f.,, es nula, mientras que se incrementa conforme se sube en frecuencia. La cota
maxima es

Clb 2
Wr, =2 \E

Figura 4.11: Potencia transmitida por la guia rectangular en funcion de la frecuencia para dieléctrico sin pérdidas y
dos valores de b

En la figura (4.11) vemos la evolucién con la frecuencia de la potencia transmitida en la guia rectangular, conside-
randola rellena de un dieléctrico sin pérdidas. Se dan dos valores del alto de la seccidn transversal, by y be siendo
bs > b1. Esto nos dice que cuanto mayor sea b, mas potencia se puede transmitir por la guia para un mismo campo en
el generador.

Al ser el dieléctrico sin pérdidas, la potencia es constante a lo largo de toda la guia.

Para disefiar la guia:
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4. Ondas guiadas 4.3. La gufa rectangular

2 Primero se disefa la frecuencia de corte, obteniéndose el valor de a necesario

> Luego para una potencia a transmitir dada se sube el valor de b todo lo que se pueda hasta a/2, si queremos el
méximo ancho de banda monomodo

Por tanto, es necesario llegar a un compromiso cuando se disefia una guia entre ancho de banda monomodo y potencia
a transmitir. El valor 6ptimo es b = a/2. Optimo porque permite la maxima transferencia de potencia por la guia
manteniendo el maximo ancho de banda monomodo. Si se quisiera mds potencia habria que disminuir el ancho de
banda monomodo.

También podemos ver el valor de campo para una potencia a transmitir dada:

’E0’2 _ @ Wrrso

ab 2
fe
- (%)

Representado en la figura (4.12).

IE,|

N R L T
an " Treno

Figura 4.12: Modulo del campo eléctrico para una potencia a transmitir dada en la guia rectangular

El valor minimo de campo es

4
2 __77WT

|E0|m2n - ab

Podemos hacer un ejemplo numérico con la guia que vimos antes, la WR-90. Si la guia estd vacia, el campo de ruptura
del dieléctrico es
Eruptura = 3 - 10°V/m

Por lo que la potencia mdxima que se puede transmitir serd

ab
WTmaz = % |Eruptura|2 = 15MW

Esta potencia se podria transmitir por la guia si realmente fuera un dieléctrico sin pérdidas y el conductor perfecto.
En la realidad esto no es asi, por lo que el conductor tendrd pérdidas y con esas potencias se puede fundir.

Si el conductor fuera cobre la potencia méaxima posible real serfa

Wi0e =~ 4.5EW

para el mismo tipo de guia.

Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org) 119 http://www.telecos-malaga.com



4.4. Atenuacién debida a los conductores 4. Ondas guiadas

4.4 Atenuacion debida a los conductores

4.4.1 Caso general

Si ahora tenemos en cuenta la atenuacién debida a los conductores, encontramos que no existen modos TE y TM
puros, sino que se trata de modos hibridos, en los que en ningin caso se anulan E, ni H,. Ademds, 72 es compleja,
lo que hace el problema muy complicado.

Sin embargo, a pesar de la complejidad del nuevo problema, lo que nos interesa son las magnitudes que antes eran
nulas para poder calcular la atenuacién que introducen los conductores. Esto es, queremos encontrar las componentes
que antes no aparecfan y que vemos en las condiciones de contorno de la figura (4.13).

Ey

Figura 4.13: Condiciones de contorno del campo para conductor perfecto y real

Para el conductor perfecto encontrabamos que el campo eléctrico es normal a la superficie, mientras que el magnético
es tangencial.

Cuando tenemos un conductor de o finita, aparece una componente tangencial del campo eléctrico y una normal del
campo magnético. Si la conductividad es elevada, entonces Eﬁ serd muy pequefio en comparacion con E’| . Igualmente

para H |" y H).
Ademds, encontramos que para una conductividad alta los campos que teniamos antes no sufren mucha variacién:
Ej_ ~F 1
Si subimos en frecuencia muy por encima de la frecuencia de corte:
B~p
— Mconductorper fecto

ol ~ag

o, (lo que nos interesa calcular)

Sélo nos centraremos en obtener «’.. Si recordamos el significado de las pérdidas en el dieléctrico:
C

Wpa
= 4.104
Q= Gy ( )
Podemos hacer la misma definicién para las pérdidas debidas a los conductores:
Whpe
= 4.105
Q¢ oWr ( )
Wi es la potencia que se escapa por las paredes de los conductores, y se obtiene con la expresion
1 . - 1 - oy
potencia perdida en los conductores = §§Re // <E/ x H *) -dS = §§Re // (Eﬁ X HH*) - NedS
Slate'ral Slate'ral
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4. Ondas guiadas 4.4. Atenuacion debida a los conductores

Para obtener la potencia perdida por unidad de longitud:

1 ~ By 1
Wye = 55)%6?4 (Eﬁ x H”*> - redl = 55)%?4
contorno c

( 5 Flﬁ) frodl
ontorno
Donde hemos considerado H, |" ~ H I

Necesitaremos los campos nuevos, pero usaremos los campos del caso ideal y el enfoque perturbacional.

En W), intervienen E|’| y H |'| donde la primera la estimaremos a partir de la segunda con la condicion de Leontovich:

2 Si se trabaja a frecuencia f > f,, el espesor del conductor es mucho mayor que la profundidad de penetracion
y el radio de curvatura es mucho mayor que la profundidad de penetracién, entonces se puede estimar E|’| como

E| = Z, (n x ﬁﬁ) ~ 7, <n X FIH> (4.106)
siendo 14 1
+J
7, = 5=
® od 4 Vrfou

y 75 el vector normal saliente del conductor hacia el interior de la guia. El valor de H || serd el que se obtenga
para el caso de conductor perfecto.

Con esto, la potencia perdida en los conductores por unidad de longitud nos queda

1

Desarrollando el integrando
<ﬁs X FI”> X I:jﬁ = —I:jﬁ X (ﬁs X I:j”)

0
—

= — | (A5 - dy) - iy (-5
= —aHi - H)
= ncHj - H)

Siendo ahora n, = —n. Escribimos por tanto la potencia perdida en los conductores

—

1 147, X 1 H||'ﬁ|’f
Wpc:§§Rej€< s neHH H”>-nedl:§7€ s dl

Y, finalmente, dado que en conductor perfecto H=H Il

H. B
Il Wm (4.107)
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4.4. Atenuacién debida a los conductores 4. Ondas guiadas

min

(a) Modos normales (b) Modos raros

Figura 4.14: Evolucién de la constante de atenuacion debida a los conductores para los modos TE

Y la atenuacion sera, como hemos visto antes
Whe

= Sy

Esta estimacion sélo es vdlida si f > f., es decir, si hay una potencia transmitida apreciable, ya que si no fuera asi
obtendriamos una atenuacién muy grande.

En la figura (4.14) vemos la evolucién con la frecuencia de la constante de atenuacién debida a los conductores en
los modos TE, siendo la (a) la habitual y la (b) una evoluciéon que se da en algunos modos y guias particulares, por
ejemplo en la guia circular el modo 7T Ej;.

En los modos TM la evolucién es la misma que el caso habitual de los modos TE donde

f‘amm = \/gfc

es fija para todos los modos TM. No hay caso especial en los modos TM.

Si se aumenta la seccion transversal de la guia disminuye la atenuacién debida a los conductores, aunque se disipe
mas potencia en ellos. Esto es porque W, varia con el perimetro de la seccién transversal, mientras que W lo hace
con el drea, asi que la relacion W, /W decrece al aumentar las dimensiones.

4.4.2 Guia rectangular

Buscamos la constante de atenuacién debida a los conductores para el modo T'E'1g de la guia rectangular:

ab 2 fc 2
Wr = — |E 1—< 10>
477| ol 7

Donde |Ey| = =& |P|.

w/a

El campo magnético tiene las siguientes componentes:

™ _
H,=Pcos—ze 7*

a
H, = J_psenZge*
/a a
H,=0
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4. Ondas guiadas 4.4. Atenuacion debida a los conductores

Asi que el producto

H-H* = (¢-H,+&-H,) (3-H+&-H)
= H.H+ H,H!

ﬂQ
(7/a)?

Como se tiene el mismo conductor en todas las caras, o y  no dependen del contorno, asi que se pueden sacar de la
integral para calcular W), y calculando sélo la integral:

— — r=a — —
%H-H*dl = / H-H*
c z=0

= |P[*cos® o+ | P|? sen? T
a a

r=a — —
d$—|—/ H- -H*
y=0 T

y=b
de +2 H-H*
y=0

rz=a _
= 2/ H- -H* dy
=0

ﬂQ
(/a)®

— 2|P] <g <1+(7§—Z)2>+b>

= |P)? <a (1 + (7762)2) + 2b>

Por tanto, la potencia perdida en los conductores por unidad de longitud serd

Wpe = %PP <a<1+(7§—;2>+2b>

w2pe (1 = (fC;())Z)

(m/a)®

- 2|P|Qg+2 |P|Qg+2|P|2b

2al—i—

L ip
200

Dado que (7/a)? = =2, = w?ue

Whpe = glé |P|? <a (1 + ((%)2 - 1)) +2b> = % |P)? (a <£>2 +2b>

Por tanto, la constante de atenuacién debida a los conductores nos queda, omitiendo los calculos:
1 ()
Qe = 0—577%@ /—1_ (fcfw>2

Cuando sube mucho la frecuencia, esta constante de atenuacion tiende a

11
oon b

Np/m (4.108)
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4.5. Varios modos propagandose por la guia 4. Ondas guiadas

donde la dependencia con la frecuencia esté en la profundidad de penetracion, es decir, que varfa segin +/f.

Se debe alcanzar un compromiso al disefiar la guia:

> b alta para maximizar la potencia transmitida y reducir o

> b < a/2 para mantener el maximo ancho de banda monomodo

4.5 Varios modos propagandose por la guia

En el caso de que haya mas de un modo propagandose por la estructura, ;sera la potencia total la suma de las potencias
propagadas por cada modo? Sélo serd asf si los modos son ortogonales.

Suponiendo conductor perfecto en la superficie lateral, tenemos

Wr(z) = %ER@//S (E}xﬁf) -dS
:
- %%e//s ((Bu + Br) x (H;, + ) ) - 2as
_ %é}%e//st (£ x ;) -d§+%§)‘te//5t (B x ;) - aS

1 - rT% o 7% o
+§§Re//s <Et1 x Hf + B, x Htl) .dS
t

= Wgn +Wp, +Wr,

interaccion

Seran ortogonales si W, = 0.

nteraccion

2 Parejas de modos de distintas familias siempre son ortogonales. Esto es, parejas TE-TM, TE-TEM o TM-TEM
son ortogonales.

2 Parejas TE-TE o TM-TM son ortogonales si no son degenerados (es decir, no tienen la misma frecuencia de
corte): Y2, # V2,

2 Parejas TEM-TEM en general no son ortogonales, ya que siempre son degenerados (su frecuencia de corte es
cero).

2 Sison TE-TE o TM-TM degenerados, no hay criterio para ver si son ortogonales, por lo que hay que compro-
barlo.

Aparte de estas consideraciones, para dos modos que no sean ortogonales se puede encontrar una pareja de modos
que sea combinacioén lineal de los originales y que sean ortogonales, por lo que son ortogonalizables.

Recordemos que esto sdlo es aplicable para conductor perfecto.

4.6 Cable coaxial

Vamos a analizar el cable coaxial para obtener la frecuencia de corte del primer modo superior. Esto nos sirve para no
sobrepasar esa frecuencia y poder trabajar en monomodo con el TEM.
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4. Ondas guiadas 4.7. Guia circular

Consideramos el radio del conductor interior a y el del conductor exterior b. El primer modo superior es un TE,
concretamente el T'E1, cuya frecuencia de corte se aproxima por

/e
Je~ Tlath) (4.109)

Ahora escribimos las dimensiones en funcion de la frecuencia de corte:

c/+/er 1
fe 7
Como ¢/, /e, es la longitud de onda del medio que rellena el coaxial para una onda plana, tenemos la dimensién
caracteristica del coaxial: aquella que cumple que es aproximadamente | ¢, /2

2
2(a+b) =g~ ~0.6M, (4.110)

Con esto también se puede estimar la frecuencia de corte del modo superior como aquella para la que la dimensién
caracteristica es aproximadamente \/2.

4.7 Guia circular

Ahora la seccién transversal es un circulo, como vemos en la figura (4.15), donde a es el radio del circulo y serd la
dimensién que caracterice los modos de la gufa.

Figura 4.15: Esquema de la guia circular

En ella sélo se propagardn modos TE y TM, al haber s6lo un conductor.

Para resolver el problema se usan coordenadas cilindricas (r, ¢ y z), usdndose para obtener los autovalores y au-
tofunciones la técnica de separacién de variables, igual que antes. Ahora serd la funcién generadora de los modos
dependiente de r y : F' (r, ).

La variacién con ¢ es trigonométrica, mientras que la variacién con r es segin las funciones de Bessel de primera
especie.

No haremos el desarrollo, sino que daremos directamente los resultados.

El primer modo en propagarse serd el T'F11, y su frecuencia de corte es

¢/VE 1841 i

fCTEll - 27T a

Donde 1.841 es el primer cero de la derivada de la funcién de Bessel de primera especie y de primer orden.

En los TM ese numero seria el cero de la funcidon, no de la derivada.
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4.8. Guia ridge 4. Ondas guiadas

T™11
TEIl TMOl TE21 TEO1 "
: : | : .
1 1.3 1.6 3832 CrE
1.841

Figura 4.16: Diagrama de modos para la guia circular

La dimensidn caracteristica de la guia circular es

Ve 1841
9q = SVEr L8 0.67[ 1. 4.112)
fc s

En la figura (4.16) tenemos el diagrama de modos de la guia circular, en la que vemos que el ancho de banda mono-
modo es menor que el de la guia rectangular.

El modo mas interesante para la guia circular es el T'Eg;, ya que la atenuacion debida a los conductores disminuye con
la frecuencia. Es uno de los casos particulares que ya vimos en el apartado de la atenuacién debida a los conductores.

Hay que alterar las condiciones de contorno para poder anular los modos anteriores si queremos usar ese modo. Para
ello, serd necesario conocer la estructura de los campos.

Las lineas de corriente en los cuatro primeros modos (1I'E'11, T'Myy, T Eo1 y T'Mi7) tienen componente longitudinal
(son perpendiculares al campo magnético). Las vemos en la figura (4.17.a).

Para el T'Ey; son como las vemos en la figura (4.17.b).

(a) Cuatro primeros modos (b) Modo T Eo1

Figura 4.17: Lineas de corriente para los cuatro primeros modos y para el modo T'Ey;
Si queremos anular los cuatro primeros modos, cortamos las lineas de corriente, para lo cual podemos usar un hilo
conductor arrollado sobre un cilindro dieléctrico.

Esto sin embargo no se usa ya, porque cuando se descubrié que se podia usar ya existia la fibra dptica, que permitia
transmitir a grandes distancias sin apenas atenuacion.

4.8 Guia ridge

También llamada guia con reentrante, se puede aplicar a guias circulares, rectangulares, coaxiales, etc. El reentrante
consiste en una modificacién de la estructura transversal de la guia que afecta a algunos modos y a otros no.

Su cometido es aumentar el ancho de banda monomodo. Esto se consigue disminuyendo la frecuencia de corte del
modo dominante, manteniendo la del primer modo superior. Con esta técnica se pueden conseguir guias rectangulares
con un ancho de banda de 5 : 1 sobre el 2 : 1 de la gufa rectangular tradicional.

http://www.telecos-malaga.com 126 Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org)



4. Ondas guiadas 4.9. Condiciones de contorno en las tapas

Y

I,

Figura 4.18: Guia rectangular con reentrantes

En la figura (4.18) vemos un ejemplo de guia rectangular con dos reentrantes, mientras que en la figura (4.19) tenemos
las estructuras de campo para los dos primeros modos en una guia con un solo reentrante, y se puede observar que el
reentrante afecta al modo T'E'yy mientras que no al T Eoy.

(a) TE10 (b) TEQO

Figura 4.19: Estructuras de campo para los modos a) T'E1q y b) T Eoq y reentrante en la guia rectangular

En el modo T'Eq, el campo se concentra en la zona central, por lo que con el reentrante se aproxima la guia a una
guia biplaca.

Habra que considerar en cualquier caso las pérdidas adicionales debidas a ese nuevo conductor que es el reentrante,
por lo que se reduce la potencia que se puede transmitir por la guia.

Existen varias configuraciones para los reentrantes: puede haber 1, 2 o 4 reentrantes.

4.9 Condiciones de contorno en las tapas

El conocer las condiciones de contorno en los extremos de la guia es lo tinico que nos falta para conocer la solucién
Unica del problema.

En general, situaremos el generador a la izquierda y la carga a la derecha.
Un generador y una carga representan discontinuidades. También lo son los cambios en la seccidn transversal de la
guia.

En cuanto a la propagacion de los modos desde el generador a la carga, para una guia relativamente larga, se ignoraran
los modos con coeficiente nulo y de los que tengan coeficiente no nulo sélo se tendrdn en cuenta los que no estén al
corte, ya que estos se atendan rapidamente y no llegan a la carga (o llegan muy atenuados).

En un principio se supone que al conectar el generador existen todos los modos que soporta la estructura, tanto los
que se propagan como los que estan al corte. En la figura (4.20) estan en trazo continuo los modos que se propagan,
y en trazo a rayas los que estdn al corte.
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4.9. Condiciones de contorno en las tapas 4. Ondas guiadas

—_—
|
I
T ~— T — : T ~— T —
~! ~——
P ‘—"\:,"~—V RN
I
obstaculo
generador carga

Figura 4.20: Condicion de contorno en las tapas y en un obstdculo interior a la guia

Cuando el modo que se propaga se encuentra un obstiaculo (suficientemente lejos del generador para que se hayan
atenuado los modos al corte), se provoca la aparicién de todos los modos que soporta la estructura, tanto en el sentido
de la onda incidente como el de la onda reflejada.

Es decir, cada modo que se encuentra un obsticulo genera todos los modos que pueda soportar la estructura.

En la terminacién ocurre lo mismo, pero sélo para los modos reflejados.

> La potencia del generador se reparte entre todos los modos
> Cuando se llega a un obstaculo parte de la potencia se disipa y parte genera los modos

2 En cuanto a la carga, se da el mismo caso que para el obstdculo: parte de la potencia se disipa y la otra genera
los modos

Hay que verificar que la longitud es grande, de forma que en el centro de cada zona que distingamos s6lo queden
modos en propagacién y los modos en corte se hayan atenuado suficiente para no considerarlos.

4.9.1 Ejemplo

Consideremos una gufa rectangular terminada en un cortocircuito ideal (¢ = oco) alimentada por un generador mono-
cromatico de frecuencia f, que es mayor que la de corte del T'E1g y menor que la del primer modo superior.

Si se supone una longitud L suficientemente larga de forma que no interactien los modos al corte incidentes y refle-
jados, entonces en la zona central de la guia sélo existe modo T E'1g.

Se ve esta situacion en la figura (4.21), donde ahora la linea continua representa el modo 1T"E'1y mientras que la linea
rayada los demds modos.

La condicién de contorno en conductor perfecto nos impone

—

=0

tiotal
ota Z:O

En las proximidades del cortocircuito tenemos

. R IV — . R .
Ettotal (Z) =A EtTElo e M4+ A EtTElo e70% + § : § :AmnEtmn ermn

m n

T Eo incidente T E1 reflejado

El dltimo término es la suma de todos los modos que soporta la estructura, tanto TE como TM, salvo el T'E .
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4. Ondas guiadas 4.9. Condiciones de contorno en las tapas

-+
”
T — T~ T — T~ -]
~— N ;
PR ~— - ~--~_ M
1
generador carga
o
z=-L z=0

Figura 4.21: Ejemplo: guia rectangular con generador monocromdtico terminada en cortocircuito

En el cortocircuito:
B (2 =0)= (AT + A7) By + > > A By, =0

m n
En virtud de las propiedades de ortogonalidad de los modos:
AT+ A" =0
A, =0
Por tanto, el tinico modo reflejado es el incidente y
A-T=—-AT= p=-—1
T — T — T — T —
; ~— 0 .//
-~ ~—
7= L Z=0

Figura 4.22: Guia rectangular cerrada por dos cortocircuitos de conductor perfecto

Si ahora consideramos la misma guia sin generador y cerrada por dos cortocircuitos en ambos extremos, como se ve
en la figura (4.22), queremos saber si seria posible esa configuracién de campo.

Para empezar, no existen modos al corte en el interior de la guia. Imponiendo la condicién de contorno en z = 0 se
obtiene

D — ATE —V10Z _ ,M102) — AT _

Ettotal - A EtTElO (e € ) - A EtTElO ( QSenh’lez)

La condicién de contorno en z = — L es la misma, ya que tenemos un conductor perfecto, y esta impone

senhy1gL =0

yoLl = (a+jB) L = aL + jBL = senhy;9pL = senh(al)cos(8L)
+j cosh (L) sen (BL)
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4.9. Condiciones de contorno en las tapas

4. Ondas guiadas

Esto nos lleva a

senh (L) cos (BL) =0

cosh (aL)sen (BL) =0

Dado que el coseno hiperbélico no se anula nunca, la segunda ecuacién nos impone

sen (L) =0

asi que por otro lado cos (5L) # 0, por lo que para la primera ecuacién debe ser

senhal =0=a =0

Por tanto, para que exista campo eléctrico en una cavidad de conductor perfecto debe cumplirse:

> No debe haber pérdidas en el dieléctrico: a = 0

2> Si B =0, entonces sen 3L = 0, por lo que hay campo en la cavidad, lo que ocurre sélo si f = fc, 410

D SiB#0(f > ferm,) entonces debe ser

OL =nm neZt
Lo que nos lleva a
27 27
= = L=nr=|L=
ATEW0  ATE10

NATE10
2

En el caso ideal puede haber campo, ya que tenemos una cavidad resonante.

SN

generador [ ]

SN

SN

[ ] medidor

SN

Figura 4.23: Ejemplo de guia rectangular cerrada por conductor perfecto a la que se conecta un generador y un
medidor sin modificar las condiciones de contorno

Al tratarse de una cavidad resonante, se puede hablar de frecuencias propias de la cavidad, que son aquellas a las

que puede existir campo sin que haya excitacion.

Dado que en la realidad hay pérdidas, lo que pueden existir son oscilaciones forzadas, con una excitacién que com-
pense las pérdidas. Por ejemplo, un agujero en la guia que no modifique las condiciones de contorno y que permita
proporcionar potencia a la estructura, como lo que estd esquematizado en la figura (4.23).

http://www.telecos-malaga.com

130

Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org)



5. Parametros S

TEMA 5

Parametros S

5.1 Introduccion

Los pardmetros S o de dispersién (la S es por Scattering) nos permiten caracterizar un modo TE o TM de una guia
como si fuera un modo TEM de una linea de transmision.

Lo que buscamos es caracterizar con pardmetros los sistemas de microondas, pero sin usar tensiones y corrientes, ya
que estas no tienen sentido fisico en altas frecuencias, sino en funcién de ondas incidente y reflejada.

Los pardmetros S son pardmetros en el dominio de la frecuencia, es decir, nimeros complejos. Por ello trabajaremos
en régimen permanente sinusoidal.

En este tema se verdn los siguientes conceptos:

2 Concepto de elemento de circuito a frecuencias de microondas

2 Definicién de ondas de potencia

2 Caracterizacion de un monopuerto en términos de ondas de potencia
2 Caracterizacion de un bipuerto en términos de ondas de potencia

> Propiedades de la matriz de parametros S

2 Pardmetros de transmisién en términos de ondas de potencia

5.2 Elemento de circuito a frecuencias de microondas

En Teorfa de Circuitos tenfamos los elementos de circuitos descritos como bipolos (0 monopuertos), caracterizados
por su impedancia:

7 =—
I

Por ejemplo, el bipolo de la figura (5.1).

Un elemento de circuito, desde el punto de vista electromagnético, es una regién del espacio limitada por conductor
perfecto en la que existe un campo electromagnético y que s6lo se comunica con el exterior por uno o mas sistemas
de transmision. Segtin cuantos sistemas de transmisién sean, se tratard de:
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5.2. Elemento de circuito a frecuencias de microondas 5. Parametros S

Figura 5.1: Elemento de circuito en Teoria de Circuitos

2 1 sistema: monopuerto
> 2 sistemas: bipuerto
2 N sistemas: multipuerto
En Teoria de Circuitos se habla de terminales, mientras que en microondas se habla de plano de referencia. En la

figura (5.2) el plano de referencia seria el formado por los puntos A y A’ del sistema de transmisién, que bien puede
ser una linea de transmisién en modo TEM o una guia monomodo.

EH o)

Figura 5.2: Elemento de circuito en frecuencias de microondas y plano de referencia (plano AA’)

A priori consideraremos una linea de transmisién de impedancia caracteristica Z. En el caso de que hubiera 2 modos
se podria ver el sistema como si tuviera 2 puertos.

Calculando el flujo del vector de Poynting que entra por la linea de transmisién se puede obtener la potencia disipada
y transmitida al elemento de circuito.

Para campos monocromaéticos podiamos definir la potencia compleja como
1 o = ,
P [ (BxH)-d5 = (Pu) + 20 (W) = (W) (5.1
St

Donde:

D dS =, -dS
> (W,,) es la densidad de potencia almacenada en el campo magnético
)

(W) es la densidad de potencia almacenada en el campo eléctrico

Si consideramos la Teoria de Circuitos, entonces la potencia compleja es

1 P, VP11,
P=-V.["="+7=""—"_—=_ Y* 2
2V 2 2 Z* 2"/’ (5-2)

Podemos despejar la impedancia en funcién de la potencia:

P _ <Pdis> 2w (<Wm> - <We>)

= 2 = 2 2
AL AT 51|

= R+jX (5.3)
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O bien la admitancia:
Y=-—" " =G+jB 5.4)

A frecuencias de microondas no tienen sentido fisico la tensién ni la corriente, por tanto tampoco la impedancia o
admitancia.

En cambio, si que tiene sentido fisico la potencia. Por ello, se caracterizara el monopuerto con otras variables, que
Ilamaremos ondas de potencia.

5.3 Ondas de potencia

Recordemos las definiciones de ondas de tension y de corriente de la linea de transmision:
—_ Y+ .02 — z
V (2) = V5 e 0% 4V e

1

1(2)270(

+ =02 _ 1/~ ,0%
Vgt e -V en?)

Considerando el elemento de circuito de la figura (5.2), y teniendo en cuenta que la onda incidente ird en la direccion
del vector 7., las ondas de tension y corriente en el plano AA’ serdn

VAA’:V(Z:O>:VO++‘/O_

1 _
IAA/:I(ZZO):Z(VO*—VO )
Se definen las siguientes ondas de potencia:
Vi Vo
a = b= (5.5)
V2o V2o

Consisten simplemente en una normalizacion distinta de las ondas de tensién. Sus dimensiones no son de potencia,
sino de raiz de potencia, v W.

La potencia transmitida por la onda incidente serd, en funcién de estas ondas de potencia:

1

Wr,, (2= 0) = 5 lof*

Mientras que la transmitida por la onda reflejada:
Lo
Wr,, (== 0) = 5 o

Es mas comodo usar a y b para los calculos, ya que en la practica nos interesa calcular potencias. Las ondas de tension
y corriente nos quedan

Vaar = /Zo (a +1) (5.6)

1
Tpn = N (a —b) (5.7

Asi, podemos extraer las ondas de potencia en funcién de las corrientes y tensiones terminales:

0 Vaar + Zolaa b— Vaar — Zolaar

N N 68
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5.3. Ondas de potencia 5. Pardmetros S

Estas son las expresiones generales para las ondas de potencia y sirven para cualquier elemento de circuito.

El concepto de ondas de potencia se puede usar con elementos concentrados de la misma forma, donde Z seria una
impedancia de referencia cualquiera, y representaria un simple cambio de variable.

Si en lugar de usar Zy, usamos otra impedancia de referencia R,.; # Zo:

. Vaar + Ryeplan b Vaar — Rpeplaa
2 Rref Rref

La potencia de entrada al sistema se puede escribir en funcion de las ondas de potencia, ya que

1, 1
—5laf - 3
2

2
5 |D] (5.9

Pin:WT

o

i (2=0)=Wr, (2=0)

Esta expresion es vilida sea cual sea la R, que usemos.

Ahora V" v V.~ no son como las que obtuvimos antes, sino que se tienen que sacar por otro lado. Lo hacemos, y para
o YVo q q q p yp
ello escribimos de nuevo las ondas de tensién y corriente en el plano AA’:

Vaar = \Y Rref (a + b) = VO+ + ‘/E)_
1
Rref

1
Tan = (a—0b)= Z (Vor =vo)

De donde se puede sacar VOJr yVo:

Roep+ 22— | +b( /Ryef — 2
+_ Vaar + Zolgar a < ref R7-ef> ( ref Rref)

_ : 1
Vs 5 5 (5.10)

Sélo si R,..p = Zg serd VOJr = \/Zpa. Para V|, serd igual:

a |/ Rref — 2= ) +b( \/Rref + —2 >
_ Van = Zolanw _ ( ! vR%-f) ( " Vs 5.11)
2 2 '

Vo

En resumen:

2 Definimos las ondas de potencia como una normalizacién respecto Z de VOJr yVo
2 Si cambiamos la impedancia de referencia, la definicién anterior no nos sirve

O Las ondas de potencia no tienen sentido fisico si ..y # Zo 0 sino es una linea de transmisién lo que intentamos
caracterizar (por ejemplo un resistor), pero nos siguen sirviendo para caracterizar los elementos

A partir de las ondas de potencia podemos definir el coeficiente de reflexion en la linea de transmision:

s bV IVh _ Vo _ (5.12)

o« VINZL Vo

Cuando R,.; = Z tiene sentido fisico, pero no asi cuando R,.y # Zy, ya que sale un niimero distinto.

En general, si tenemos una impedancia de entrada a la linea Z;,, y una impedancia de referencia R,., serd

b _Rref o Z; _Rref

b Vaw — Breplan 7 _
% + Rref Zzn + Rref

S = — = p—
a  Vaar+ Reeplpa
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5. Pardmetros S 5.3. Ondas de potencia

|
A
o R ” 1
| ~ ~a T
Zg L~ b + b~
EH ’Q Vg \% S(Zo )
A : Zl-n \_a/—\ B
(a) Definicion de .S (b) Monopuerto conectado a un generador

Figura 5.3: a) Definicion del coeficiente de reflexion y b) monopuerto conectado a un generador

Sélo serd S = psi Rycf = Zp.

Si tuviésemos un generador V, con impedancia de salida R, conectado a un monopuerto caracterizado por S z,) (se
especifica la I, r) del coeficiente de reflexion,

V,=R,JI+V

Donde V' es la tensién de entrada al monopuerto y [ la corriente de entrada al monopuerto. Se puede escribir en
términos de ondas de potencia:

Vy = Ry—=(a — )+ \/Zy (a +1)

1
V2o
Multiplicando todo por v/ Zy

VZoVg = Rg(a—b)+ Zo(a+b) =a(Rg+ Zo) — b(Ryg — Z)
Ahora podemos obtener la condicion de contorno que impone el generador en funcién de ondas de potencia:

N/ — 7
a:‘/g 0 —|—bRg 0
Rot Zo Ryt Zo

= ag + bpy (5.13)

Donde a, es 1a onda de potencia del generador.

Con esto se caracteriza el generador. El monopuerto se caracteriza con

b
S=-
a
Por ejemplo, si el monopuerto es un resistor Ry,
N R; + Zy —PL
b Ry, — Zy
= Q— =
Ro+2 F
La potencia en el resistor es
Lo 1.9 1 09 2
Py =5l = 5 b* = S laf* (1= |SP)
L= lal? = 5 b2 = 5 laf? (1-19]
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5.4. Caracterizacion de un bipuerto en términos de ondas de potencia 5. Pardmetros S

Si Ry = Zyp entonces p; = 0, a = ag y b = agpr, por lo que

Lo 1o 1o Zy |V
g lal" =g lasl” =5 Vol 378 = 5z, = P

Asi que la potencia en el resistor queda
1
P =5 lagl (1= los ) = Pag (1= 15P?)

Donde ]ag]2 /2 es la potencia que el generador entregaria a una carga Z, y en este caso la carga es Z.

Siademds R, = Ry, = Zy, entonces
Pr, = Py,

Por dltimo, si Ry, = Zj pero R, # Zj, entonces p, # 0y pr, = 0, por lo que a = a4 + bp, y b = 0. La potencia en

la carga serfa
1

P, ==
L=9

al? = la,?
2
Un monopuerto sin pérdidas estara caracterizado por
S=e¥=19 =1

Es el equivalente a un bipolo pasivo no disipativo en la Teorfa de Circuitos.

Si |S| > 1 se trata de un dispositivo activo, ya que entrega potencia, mientras que si |S| < 1 serd un dispositivo con
pérdidas (bipolo pasivo disipativo).

5.4 Caracterizacion de un bipuerto en términos de ondas de potencia

Ilustraremos esta caracterizacion con el sistema de la figura (5.4), donde tenemos un bipuerto al que se accede me-
diante dos lineas de transmisién de impedancias caracteristicas Zg; y Zg2. En este caso existen los conceptos de ondas
de tension y corriente, ya que hay una linea de transmision.

Figura 5.4: Bipuerto y ondas de potencia

Por tanto, podemos definir las tensiones y corrientes de entrada y salida del bipuerto:

2 Entrada:
Vi =Voi + Vo
1

I
' Zo

(Vor — Vor)
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5. Pardmetros S 5.4. Caracterizacion de un bipuerto en términos de ondas de potencia

2 Salida:
Vo = Vs + Via
1

I
Zo2

(Vo2 = Via)
Con lo que las ondas de potencia nos quedan (referenciadas a Zg; y Zy2 para cada puerto):

2 Entrada:

+

Vou
Zy
Vou
2

ay =

5

by =

5

2 Salida:

_l’_

Voo
A

ag =

5

by = 02
Z

5

Los parametros S expresan las ondas de potencia reflejadas en funcién de las ondas de potencia incidentes:

b1 = s11a1 + s12a2
(5.14)

by = s21a1 + s22a2

Se pueden escribir también en forma matricial:
[bl] |:811 312][@1] [S][al]
b So1 S22 as as

Ahora nos abstraemos del concepto de linea de transmision y lo representamos todo como una caja negra, incluyendo
los medios de transmisién con los que se accede al bipuerto, lo cual se ilustra en la figura (5.5).

2 Para el puerto 1 tenemos
Wi+t Zoh by = Vi —Znl

T e 2701
Donde ahora Zj; es una impedancia de referencia, con lo que estas son las expresiones generales de las ondas
de potencia. No tendran sentido fisico si no hay linea de transmisién o si la impedancia caracteristica de la linea
es distinta de Z;.

> Para el puerto 2
Vo + Zpalo

24/ Z02

_ Vo — Zpalo

b
2 N

a2

Estas son las relaciones que valen siempre, sea cual sea la impedancia de referencia y las impedancias caracteristicas
de las lineas.

Por tanto, podemos escribir las tensiones y corrientes de entrada y salida en funcién de estas ondas de potencia como

sigue:
1
Vi=+/Zy (a1 + by L = ar — by
1=V Zo ( ) 7 ( )

Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org) 137 http://www.telecos-malaga.com




5.4. Caracterizacion de un bipuerto en términos de ondas de potencia 5. Pardmetros S

/\/ \_/‘\
b I, I, b
\_1/—\ —_— - /\2/7
o— —o
+ +
Vi @op) Zg) V2
- -

Figura 5.5: Bipuerto como caja negra

1
Va =/ Zo2 (ag + ba) I = (az — b2)
vV Zo2
Es decir, que los pardmetros S son s6lo unos pardmetros mas que nos sirven para describir un bipuerto, como podrian
ser los pardmetros Z, H, Y, etc.

Existen los parametros S generalizados, que se definen con respecto a impedancias de referencia complejas, pero
no los vamos a usar, ya que nuestras impedancias de referencia seran siempre reales.

Las potencias de entrada y salida al bipuerto las podemos escribir también en funcién de estas ondas de potencia:
Lo 1.9
Py =—-lai|"— < b

1

PL:§

1
|ba —5\612!2

Para el caso de la potencia de salida, la onda de potencia que sale hacia la carga es bo, al contrario que en el puerto de
entrada, que es a;. La forma de obtener estas expresiones es a través de la definicién de potencia:

1
Py, = §§R6(V1-If)

1
PL == —5%6(‘/2 . I;)

5.4.1 Definicion de los parametros S en el bipuerto

Usando el esquema de la figura (5.6) y a partir de las ecuaciones que definen los pardmetros S, las cuales vimos antes,
se puede obtener la definicién de cada uno de los pardmetros para el bipuerto.

/\al/y \ag/-\
by o) [S]  |@w by
o] (Zy) |—

Figura 5.6: Esquema para definir los pardmetros S del bipuerto

Para el s11, se tiene
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5. Pardmetros S 5.4. Caracterizacion de un bipuerto en términos de ondas de potencia

Donde as = 0 significa que
Vo = —Zp2l2

Es decir, que hay que cargar la salida con Zj, segin se ve en la figura (5.7.a). El pardmetro se define respecto a la
misma impedancia de referencia que b; y a;. Por tanto

Zin — Zo1

= Zm 5.15
Zin + Zo1 (>-15)

S11

Z1=202

Por otro lado, sy9 se define como
by
a2

522 =

a1=0

Es decir, que
Vi=—Zoly

y ahora es la entrada la que se carga con Zy; como vemos en la figura (5.7.b), de forma que el parametro es

Zsal - ZO2

5.16
Zsal + ZO2 ( )

5§22 =

Zg=2Zo1

Donde Z,,; es la impedancia vista desde el puerto 2 hacia el bipuerto.

Estos dos pardmetros s11 y S92 tienen significado de coeficientes de reflexion.

V4
“op) [S] Zp2) Zp; o1 “op) [S] Zp2)
o— | (Zy) (Zg) — >
(a) Carga con Zp2 (b) Carga con Zp;

Figura 5.7: Cargar la salida y la entrada del bipuerto con las impedancias caracteristicas a) Zoo y b) Zy1 para
obtener los pardmetros S

Para los otros dos parametros se procede de forma similar. Por ejemplo, para el so;

by
891 = —
aj

a2=0
Habra que usar el mismo esquema que para el s1;, pero midiendo by en lugar de b;.
En cambio, para si2 es

S12 = —
a2

a1=0
Por lo que serd el mismo esquema de so0 y midiendo b; en vez de bs.

A estos dos parametros, s12 Y So1, se les llama coeficientes de transmision, siendo si5 el coeficiente de transmision
del puerto 2 al 1 con el 1 terminado en su impedancia de referencia, mientras que el so; es el coeficiente de transmision
del puerto 1 al 2 estando el 2 terminado en su impedancia de referencia.
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5.4. Caracterizacion de un bipuerto en términos de ondas de potencia 5. Pardmetros S

5.4.2 Ejemplos

Veamos un par de ejemplos sobre cdlculo de matrices de parametros S. El primero lo tenemos en la figura (5.8), donde
tenemos un generador de impedancia interna Z,; y una carga de valor Z;. La relacion entre las ondas de potencia es

ai = ag + pgb1

az = prbo
Z,
+
Vg Zy1) [S] “Zy2) Zr
(—l r (Zy)
pg‘ ‘pm Ra B

Figura 5.8: Ejemplo de cdlculo de matriz de pardmetros S

En este caso, p;n, # S11, ya que la impedancia con la que estd cargada la salida del bipuerto no es Zgo, sino Zp,. Por
tanto, el coeficiente de reflexion a la entrada para esta configuracion es

b1 as prb2 512521P1
Pin = — =811 + S12— =811 +S12—— =811 + ——
ai a1 ai 1 — s22p1,

Donde la dltima igualdad viene de una de las ecuaciones de la definicion de los pardmetros S

ba as prba by 591
— =591+ 80— =853+ Sp— => — = ————
ai ai a1 a1 1—s2pr

Si pr, = 0, entonces el coeficiente de reflexion si coincide con el pardmetro s11, ya que en ese caso la carga seria
Z1, = Zpo. También se daria ese caso si s12 = 0 0 s9; = 0, en cuyo caso se tendria que no hay transmisién del puerto
2 al 1 odel 1 al 2, respectivamente.

En cuanto al coeficiente de reflexion a la salida, se obtiene desactivando la fuente independiente de la entrada, ya que
el coeficiente de reflexién no sirve para caracterizar un sistema activo. Se obtiene igual que en el anterior:

ba ay pgb1
g
Psal = — = S21— + S22 = So1—— + S22
as as as

Si usamos la otra ecuacion de los parametros S:

by al Pab b s
_ _ 501 1 12
— =811 —tspe=511—"—""="—=7—""—
as as as az 1 —pgsn

Por tanto, el coeficiente de reflexion a la salida queda, finalmente

512
Psal = 521P9m + S22
g

De la misma forma que antes, el coeficiente de reflexion coincide con el pardmetro s92 sdlo si pg = 0 (Zy = Zp1) 0
si uno de los otros pardmetros, si2 0 So21, €s nulo.
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1% @) [S] “yy) Ry

] (Z,)

Figura 5.9: Ejemplo de cdlculo de ganancia en potencia con los pardmetros S

Ahora vemos otro ejemplo, el de la figura (5.9), donde vamos a calcular la ganancia en potencia del sistema:

G) 2

Ahora vamos a tomar
Zo1 = Ry Zoy2 = Ry,

Escribimos las ecuaciones de las ondas de potencia

by = s1101 + s12a2

by = s2101 + s22a2

a1 = ag + pgbr
az = prbs
El coeficiente de reflexion en el generador es nulo:
0y = Rg — Z01 _
g Rg + Zo1
yaque R, = Zy1, por lo que
ap = ag

Y la potencia que entrega el generador es la disponible:

1
5 |ag|2 = Pentgen = Pdg

Lo mismo ocurre para la salida:

op = Ry —Zoy 0
Rp + Zoo
Al ser R;, = Zps.
Por tanto, la potencia que entra al bipuerto es
1 1 1 1
Pin =5 jar]* — 5 bi* = 5 jag|* — 3 511 |ag|”

1
= Sl (1= lsuP?)

= Pdg <1 — ’811’2>

Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org) 141

http://www.telecos-malaga.com
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Mientras que la potencia en la carga sera

Lo 1 2 1 20 2
Pr=gbof" = glazl” = 3 lsal lag|
= |521|2 Fag
Por tanto, la ganancia en potencia es
Pr |521|?

G = — =
P Pm 1— |811|2

5.5 Propiedades de la matriz de parametros S

5.5.1 Bipuerto sin pérdidas

En un bipuerto sin pérdidas, la matriz de pardmetros S es unitaria, lo que significa que verifica

(8] =1

Para el monopuerto ya lo habifamos visto:
S-S*=1—-|9=1

3;{1 851 ) S11 S12 _ 1 0
STQ 852 S91 S92 0 1

Por lo que se deben cumplir las siguientes relaciones entre los pardmetros:

Para un bipuerto serd

2 2
s11871 + 521851 = |s11|” + |s21]" =1
$31812 + 851822 =0
879811 + 859821 =0

|s12]” + |s22* = 1

Lo que la primera relacién significa es que parte de la potencia que incide en el puerto de entrada se refleja y parte se
transmite al puerto de salida, pero nada se disipa dentro del bipuerto.

5.5.2 Reciprocidad

Si el bipuerto es reciproco, entonces los pardmetros S cumplen
Sij = Sji

Por tanto, darfa lo mismo excitar por un puerto o por el otro, siempre que se carguen con sus respectivas impedancias
de referencia, en cuyo caso es
a] = az < b1 = bg

En general, un bipuerto serd reciproco si no es activo y no contiene medios anisétropos.

Hay un caso particular, que es cuando el bipuerto es simétrico, en cuyo caso ademads verifica
Sis = Sjj

Por ejemplo, una linea de transmision es un bipuerto simétrico, a menos que se rellene de un medio anisétropo.
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5.5.3 Cambio de plano de referencia

Si tenemos la matriz de pardmetros S de un bipuerto, a partir de ella podemos calcular la del mismo bipuerto con dos
lineas de transmisioén conectadas a ambos puertos con impedancias caracteristicas Zy; y Zp2 respectivamente.

1’ 1 2 2’
b, °
_—_ — a2 az

b] s “
y Zy | IS1 (@ 7
\/1-* aJ_/-* b2 \-ZT*

o (Z,) . b

e1 | | e2

| S |

N

Figura 5.10: Cambio de plano de referencia

Vamos a usar el esquema de la figura (5.10), de forma que si 61 y 02 son las longitudes eléctricas de las lineas de
transmision, las ondas de potencia las podemos escribir como

ay = a) e % by = by e %
as = ahe 1% by = by e~ 992

Ya que tienen sentido fisico en la linea de transmision. Sin embargo, esto s6lo es cierto porque las impedancias
caracteristicas de las lineas de transmision son iguales que las de referencia de los respectivos puertos.

Con esto, escribimos las ecuaciones matriciales del sistema completo:
b ' aj |

=

Pl o T[] 2 [ 0 ) [ ose] @

bl2 0 e102 by 0 e 102 S91 S22 ao

_ eI 0 ._511 s12 | eI 0} . al
0 eIt S91 S99 0 eJ02 al

Sl

Asi pues, podemos relacionar ambas matrices de pardmetros S:
, e—i0 0 e i0 0
[S] = [ 0 e—d02 |’ [5]- 0 e %2

De forma general, para cada uno de los pardmetros se cumple

r_ —j(0:;+0;
si; = sij e I 0it0)) (5.17)
En el bipuerto sera
/ —j20 / —j20
s1; =sne 7 Sog = Sog € 72
I —7(01+0 I —j(01+0
sy = s19 e 01702) shy = s91 €I 01762)
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5. Parametros S

5.5.4 Existencia de los parametros S

Los pardmetros S siempre existen, ya que nunca se definen con cortocircuitos ni circuitos abiertos, por lo que no se

viola ninguna ley de interconexién ni relacién constitutiva.

[] [2
O O
+ +
V] VZ
° n:l °

Figura 5.11: Transformador ideal

Tomamos como ejemplo el transformador ideal de la figura (5.11), cuyas relaciones constitutivas son

1
Vi =nly I = ——1I
n

En este caso no se pueden definir pardmetros impedancia, ya que al hacer Iy = 0, se viola la segunda relacién, porque

no se puede establecer I = I,;. Ocurre lo mismo para los pardmetros admitancia.

Si existen, sin embargo, los parametros de transmisién (A4, B, C'y D):

=0 0]

También se pueden definir los pardmetros S para este sistema. Hay varias formas de hacerlo:

2 Definir las ondas de potencia:

V' Zo (a1 +b1) = n/Zy (az + ba)

1
V7=

1
B ny/ ZO

(a2 — b2)

Luego se calculan los parametros con su definicion a partir de estas ondas de potencia

2 Usar las tensiones y corrientes de entrada y salida. Por ejemplo

(Vi — Zohh) /22

S11 =

2 Para s17 y so2 tenemos otra opcidn, cargando la salida con Z:

n220 — ZQ 77,2 —1

Vi+ Zohh) /2V 20 lvy=—_ 7,1,

811:n2Z0+ZO_n2—|—1

Y de la misma forma para so9, pero cargando a la entrada con Z:

Zo/n2—Z0 o 1—n2

522

- Zo/n2+Zo N 14+ n2
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5. Pardmetros S 5.6. Casos particulares

5.6 Casos particulares

5.6.1 Bipuerto adaptado

Tenemos un bipuerto general (supondremos que las impedancias de referencia de ambos puertos son iguales a Z)
caracterizado por la siguiente matriz de parimetros S:

Se observa que los pardmetros s11 y Sg2 son nulos, lo que quiere decir que:
2 s11 = 0: si se carga el bipuerto a la salida con la impedancia de referencia del puerto 2, Z, el coeficiente de
reflexién visto desde la entrada es nulo, lo que significa que el bipuerto esta adaptado a la entrada.
2 s99 = 0: si se carga el bipuerto a la entrada con la impedancia de referencia de dicho puerto, Z, el coeficiente

de reflexién visto desde la salida es nulo, asi que el bipuerto esta adaptado a la salida.

Esto quiere decir que cargando uno de los dos puertos con Z, al incidir sobre el otro puerto, toda la potencia llega a
la salida o se disipa en el bipuerto. No hay maxima transferencia de potencia, ya que en la salida puede reflejarse y
llegar a la entrada.

Este caso por tanto es un bipuerto adaptado a la entrada y la salida, por lo que se le llama bipuerto adaptado. Ademas,
es reciproco, y podemos ver el caso en el que no tiene pérdidas:
"5 e
0 |s12 |2

0 STQ ) 0 512
ST2 0 S12 0

Sélo se cumple si
’312‘ =1

En este caso el bipuerto se puede decir que no hace nada, aunque en realidad puede desfasar la entrada.
Si |s12] < 1 tiene pérdidas, por lo que se le 1lama atenuador adaptado (o atenuador por absorcion).

Un ejemplo de implementacion a baja frecuencia es una red en T o en II con resistores.

5.6.2 Desfasador adaptado

Ahora consideremos un bipuerto (con impedancia de referencia Zy para ambos puertos) con la siguiente matriz de

pardmetros S:
0 e ?
e 3% 0

Dado que |s12| = 1, no tiene pérdidas, pero introduce un desfase. Como s17 = s92 = 0, estd adaptado.

Un ejemplo de implementacion es una linea de transmision sin pérdidas con longitud eléctrica 6.
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5.7. Matrices de transmision en términos de ondas de potencia 5. Pardmetros S

5.6.3 Aislador adaptado

Si tenemos un bipuerto caracterizado por
0 0
10

Se trata de un bipuerto adaptado, ya que s1; = S22 = 0, pero no es reciproco (y por tanto no simétrico), y ademds

tiene pérdidas, ya que
01} (001 _1|10 ” 10
0 0 1 0| |0 O 01

El comportamiento es simple: todo lo que incide en el puerto 1 pasa al 2, mientras que lo que se refleja o incide en el
2 se disipa.

Este tipo de bipuertos se usa entre generador y carga para proteger al generador de las reflexiones que se produzcan
en la carga.

En cualquier caso serd p;, = 0, por lo que sea cual sea la carga, el generador entregara toda su potencia disponible si
Ly = Zy.
g 0

5.7 Matrices de transmision en términos de ondas de potencia

Consideremos el caso de que tengamos varios bipuertos y queramos conectarlos en cascada. No es adecuado usar los
pardmetros S, sino otros que nos den las variables en un puerto en funcién de las del otro puerto, lo cual nos llevard
multiplicar matrices para obtener la del sistema completo.

L e e
& by b
\/B_ _\-/O\_ 0 N

[S1] bz [S2]

&

N
O— —O— —O
(Zyp) (Zyo)  (Zp3) (Zpy)

Figura 5.12: Conexion de dos bipuertos en cascada

Si consideramos la conexién de dos bipuertos, como en la figura (5.12), podemos relacionar a través de la matriz de
pardmetros de transmision las variables del puerto 1 con las del puerto 2 (para el primer bipuerto):

[51]:[7511 1512}[0&}
a to1 t2o bo
Es el equivalente en baja frecuencia a la matriz de pardmetros A, B, C, D.

Debe darse continuidad de las variables en los puntos de interconexion:

Zo2 = Zpz = by = ag az = b3

Sélo en este caso se podra calcular la matriz de transmision del conjunto como el producto de las matrices de ambos
bipuertos.
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A. Notas sobre unidades

APENDICE A

Notas sobre unidades

Estamos acostumbrados a trabajar con potencias medidas en vatios (W). Normalmente se usan los decibelios (dB) y
los Neperios (Np). Se definen de la siguiente forma:

j2
dB = 101log Fl
2

Vi
Np=In—
p an

La constante de atenuacién se suele medir en Np/m, por lo que se hace necesaria una relacién entre neperios y

decibelios:
lnE :lnui = llnﬁ =x Np
%) P 2 B

D

Py
P,
101log Fl = 10log e** = 20z loge
2

Por tanto, la relacion es:
1 Np~ 8.686dB

Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org) A-1 http://www.telecos-malaga.com






BIBLIOGRAFIA BIBLIOGRAFIA

Bibliografia

[1] D.M. Pozar, Microwave Engineering, 2nd Edition, 1998. John Wiley & Sons.
[2] D.K. Cheng, Fundamentos de electromagnetismo para ingenieria, 1993. Addison Wesley Iberoamericana.

[3] Peter A. Rizzi, Microwave Engineering. Passive Circuits, 1988. Prentice-Hall Inc.

Carlos Garcia Argos (garcia@ieee.org) Bibliografia-I http://www.telecos-malaga.com



