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Resumen

El espectro radioeléctrico disponible es finito, y con el fin de aumentar la
capacidad de informacion se han desarrollado dos métodos para utilizar las
frecuencias casi por duplicado: reutilizacion con aislamiento espacial y con
discriminacion de polarizacion.

La reutilizacién de frecuencias con aislamiento espacial se utiliza con un
subsistema de antenas que produce muchos haces dirigidos hacia zonas
geogrdficas diferentes; si algunos haces estdn lo suficientemente separados
entre si, entonces pueden usar la misma frecuencia.

La discriminacion de polarizacion para el reuso de frecuencias se efectia
mediante la transmision simultanea en un mismo haz a la misma frecuencia
con sefales de polarizaciones ortogonales; estas pueden ser lineales
(horizontal y vertical) o circulares (derecha e izquierda). La serie de satélites
Intelsat usa los cuatro tipos de polarizacion.

Se usan la polarizacion horizontal y polarizacion vertical en los satélites,
también se puede usar la polarizacidn circular de mano derecha y
polarizacion circular de mano izquierda el cual permite un incremento mayor
en el reuso de frecuencia.

La polarizaciéon de una sefial electromagnética esta asociada a la direccién
del campo eléctrico; dos polarizaciones son ortogonales entre si cuando sus
vectores de campo eléctrico forman 90 grados en todo momento. Los
sistemas que emplean polarizacion circular tienen la ventaja de que sus
antenas no necesitan adaptacion de polarizacidén, pero sufren de una
despolarizacion fuerte (desviacion de la direccion del campo) cuando llueve
intensamente. En cambio, los sistemas que operan con polarizacion lineal se
comportan mejor en condiciones de lluvia pero si requieren adaptacion de
polarizacion. '

[a polarizacidn (standard IEEE) de una onda radiada esta definida como "la
propiedad de una onda electromagnética al describir las direcciones y
magnitudes relativas del vector del campo eléctrico y su variacién en el
tiempo; especificamente la figura trazada por el extremo del vector del
campo eléctrico como una funcién del tiempo viendo a lo largo de la
direccion de propagacion”.

En otras palabras, [a polarizacién esta determinada por la curva trazada por
la punta terminal del vector representando el campo eléctrico. El campo debe
ser observado a lo largo de la direccién de propagacion.

Desde el generador de la onda y en las diferentes etapas del transmisor
trabaja con polarizacion lineal. Para convertir de polarizacion lineal a
polarizacion circular y para pasar de polarizacién circular a polarizacion
lineal es necesario un polarizador.



En el receptor la sefial llega con polarizaciéon circular y se requiere
transformar a polarizacion lineal porque los dispositivos de las siguientes
etapas trabajan con polarizacidn lineal.

Ademas de ejercer la conversion de polarizacion mencionada, el polarizador
debe tener coeficiente de reflexion minimo y pérdidas por disipacion
reducidas para no afectar el funcionamiento del sistema.

La polarizaciéon circular puede ser obtenida si las dos componentes
ortogonales lineales del campo eléctrico tienen igual amplitud y una
diferencia de fase relativa de 90 grados uno del otro.

Entonces el polarizador es un dispositivo que descompone la onda de
polarizacion lineal en dos componentes ortogonales. Después una de las
componentes experimenta un retraso de fase de 90 grados respecto a la otra
componente.

Existen varios métodos para elaborar el polarizador con guia de onda. Se
puede usar la guia de onda circular con una placa delgada del dieléctrico
colocada de tal forma que su eje de simetria constituye un angulo de 45
grados con el plano de polarizacion de la onda incidente. La desventaja del
método mencionado es el uso del dieléctrico lo que provoca el incremento de
pérdidas de insercion. Otra forma de construir el polarizador es usar una guia
de onda cuadrada con dieléctrico en su interior. También presenta la
desventaja de necesitar de otro material diferente al de la guia de onda. Un
tercer método es construir una guia de onda cuadrada con poste, se logra
desfasar las dos componentes ortogonales debido a diferentes condiciones de
propagacién. Otra forma de disefiar un polarizador esta basado en una guia
de onda circular con dos postes colocados a 45 grados respecto al plano de
polarizacién de la onda incidente. Este método divide la onda incidente de
polarizacion lineal en las dos componentes ortogonales de igual magnitud y
retrasa una de las componentes. Es mucho mas facil la fabricacion de la guia
de onda circular, por eso el Ultimo método es mejor que el tercer método.
Este trabajo presenta un disefio de un polarizador basado en guia de onda
circular con poste.

Los métodos de simulacién numérica dan por resultado los valores
necesarios para la construccion del polarizador.

La tesis esta orientada al disefio de un elemento de comunicaciones via
satélite. El beneficio con este trabajo es presentar un método de elaboracion
del polarizador de guia de onda circular con poste. Se presenta un servicio
encaminado a la solucion del reuso de frecuencia.

Se hace el disefio para la banda Ka por ser esta banda un recurso del uso de
frecuencia pues las bandas inferiores cada vez son mas utilizadas y
comienzan a tener una saturacion en los sistemas de comunicaciones.



Este trabajo se conforma de la siguiente manera:

En el capitulo uno se hace una introduccion del concepto de la polarizacion
asi como una descripcion del presente trabajo de tesis por capitulos.

En el capitulo dos se presenta un marco tedrico de los fundamentos de la
teoria electromagnética que nos permita analizar el comportamiento del
polarizador de guia de onda.

El capitulo tres contiene los elementos necesarios para el calculo y disefio
del polarizador.

En el capitulo cuatro se analizan diferentes disefios, se describe en que
consiste el disefio del polarizador elaborado con la guia de onda circular con
poste y el método de optimizacidn del disefio.

El capitulo cinco contiene los datos experimentales en comparacion con los
datos calculados y las conclusiones del trabajo.



1. Introduccioén.
l.1 Planteamiento del problema.

1.1.1 Antecedentes y justificacion de la investigacion.
LLa region de microondas tiene dos caracteristicas que la hace ser valiosa en
comunicaciones que son la alta frecuencia y la longitud de onda corta. La alta
frecuencia asegura una ventaja de un ancho de banda amplio. Un 10% de
ancho de banda de un sistema de 10 GHz provee un ancho de banda de 1 GHz.
Dentro de este ancho de banda puede ser incorporada toda la informacion en
todos los sistemas de comunicaciones por debajo del intervalo de microondas
incluyendo radio de A.M. y F.M., radio de onda corta, difusidn de television, y
radio movil. Las comunicaciones de microondas tienen la capacidad de
manejar varios miles de canales telefonicos, varios canales de televisidn, y
millones de bits de datos digitales.
En la longitud de onda pequefia de los sistemas de microondas se tienen
antenas de alta ganancia con patrones de radiacion dirigidos que pueden ser
facilmente construidos. Los equipos de radiacion dirigida tienen su aplicacion
en comunicaciones via satélite y radar.
Los sistemas de microondas tienen dificultad para generar y transmitir energia
de microondas. Se requiere de componentes especiales para la generacion y
transmisién de sefales.
Los sistemas de microondas usan muchos tipos de componentes como
osciladores de estado solido de microondas, componentes de linea de
transmision, amplificadores de bajo ruido y antenas de microondas.
El comportamiento de los componentes mencionados en alta frecuencia es
diferente. En frecuencias de microondas se presentan reactancias parasitas.
Para compensar los efectos de las reactancias parasitas se usan intersecciones
de lineas de transmisidén. A las intersecciones que se realizan en la linea de
transmision se llaman lineas stubs.
Las guias de onda son usadas como un medio de transmisién. El disefio de la
linea de transmision esta determinado por la aplicacidn particular. El disefio es
afectado por el intervalo de frecuencia, ancho de banda, atenuacién, capacidad
de manejo de potencia y tamario fisico.
LLa capacidad de manejo de potencia de la linea de transmision estd limitada
por sus caracteristicas fisicas.
Las gufas de onda son tubos en forma rectangular o circular y proporcionan
una alternativa a las lineas de transmision para usarse en microondas. Las
guias de ondas son superiores a las lineas de transmisidn convencionales. La
ventaja de la guia de onda en comparacion de otras lineas de transmisidn es en
términos de la atenuacion por unidad de longitud que experimenta la onda que
se propaga a través de ella.



El ancho de banda se determina por aquella frecuencia donde la propagacién
comienza con el modo de mas bajo orden de todos los modos de propagacion
designada como frecuencia minima hasta la frecuencia donde comienza a
propagarse la onda de mas alto orden de propagacion designada como
frecuencia maxima. En este intervalo se considera un margen de seguridad del
10% del ancho de banda.

Las guias de onda rectangulares usadas en microondas no soportan energia en
dos polarizaciones como es requerido para los sistemas de reuso de frecuencia.
Para manejar dos polarizaciones dentro de una guia es necesario cambiar de
guia de onda rectangular a guia de onda circular o cuadrada.

La propagacidén de la energia de microondas en guias rectangulares o
circulares tienen patrones de campos electromagnéticos los cuales dependen
de la frecuencia y de la forma de la guia de onda.

La polarizacion (standard IEEE) de una onda radiada estd definida como "la
propiedad de una onda electromagnética al describir la direccién en el tiempo
y magnitudes relativas del vector del campo eléctrico y su variacién en el
tiempo especificamente la figura trazada por el extremo del vector del campo
eléctrico como una funcién del tiempo viendo a lo largo de la direccion de
propagacion”.

Si la curva trazada es una linea recta a lo largo de la direccion de propagacion
se llama polarizacion lineal. Si la curva trazada es un circulo a lo largo de la
direccion de propagacion se llama polarizacion circular.

La polarizacion lineal y la polarizacién circular se presentan en algunos
sistemas con reuso de frecuencias. Diversos sistemas del transmisor requieren
de usar la polarizacién lineal. Por tanto es necesario un dispositivo que
convierta de polarizacion lineal a polarizacion circular y de polarizacion
circular a polarizacion lineal que se llama polarizador. La investigacion del
polarizador es la meta principal del trabajo.

L.a manera de obtener la polarizacion circular es descomponer la polarizacion
lineal en dos componentes ortogonales de igual magnitud y asegurar una
diferencia de fase de 90 grados de una de las componentes del campo eléctrico
respecto a la otra de las componentes del campo eléctrico. De tal manera que
el vector del campo eléctrico gira en sentido de la onda retrasada.

La potencia es una variable importante dentro de la guia de onda. La méxima
transferencia de potencia es necesaria en todos los puntos de la linea de
transmision.

Existen pérdidas de potencia de insercion y las pérdidas de potencia de retorno
y se deben evitar estas pérdidas de potencia por tanto se busca un buen
acoplamiento.



El mejor medio de caracterizar un acoplamiento de un componente es en
términos de la potencia transmitida y la potencia reflejada como un porcentaje
de potencia de incidencia.
Como antecedentes se han realizado varios polarizadores con diferentes
técnicas. Existen investigaciones con diferentes métodos y dan por resultado
los disefios basados en guias de ondas de diferentes formas.

1.1.2 Propésito de la investigacion.
El proposito principal de este trabajo es la investigacion del polarizador
basado en guia de onda circular con postes. El trabajo resalta diferentes
aspectos del calculo del polarizador. Las ventajas del método de disefio
propuesto y el uso del polarizador son mencionadas en ¢&sta tesis. Los
conceptos basicos que se toman en cuenta son la polarizacion lineal, la
polarizacién circular, los modos de propagacion y frecuencias de corte de la
guia de onda circular y de la guia de onda circular con poste.

1.1.3 Método.
En este trabajo se describe el método para realizar el polarizador. Las partes
basicas dentro del disefio son:
a.- Obtener los dimensiones del transformador para acoplar la impedancia
caracteristica de la guia de onda sin poste a la guia de onda con poste.
b.- Calcular las reflexiones y la diferencia de fase en un ancho de banda para
las dimensiones obtenidas del transformador.
c.- Optimizar el disefio haciendo minimas las reflexiones y asegurar una
diferencia de fase de 90 grados en un ancho de banda.
El método consiste en aprovechar las propiedades de las guias de onda circular
con dos postes. Debido al retraso de una de las componentes paralela a los
postes se puede obtener la diferencia de fase necesaria de 90 grados entre las
componentes ortogonales del campo eléctrico. :
Para obtener la geometria del poste, se necesita saber la frecuencia de corte
para la guia de onda con poste.
En el trabajo se utiliza la técnica de resonancia transversa que da por
resultado una solucion simple y directa para la frecuencia de corte.
El procedimiento de la técnica de resonancia transversa se basa en el
comportamiento especial del campo electromagnético. Dentro de la guia de
onda la propagacion se presenta por medio de reflexiones multiples de las
paredes de la guia. La inclinacion de la onda electromagnética parcial cada
vez mas se acerca a 90 grados si la frecuencia se aproxima a la frecuencia de
corte. En la frecuencia de corte el campo electromagnético no se propaga
debido a que su angulo de inclinacion es igual a 90 grados. La técnica de
resonancia transversa da resultado para la frecuencia de corte de la guia y
permite ejercer el calculo de la impedancia caracteristica.



El polarizador de guia de onda circular con poste requiere de acoplamiento de
impedancias y para su disefio se aprecia el concepto de transformadores
multiseccionales. El método del transformador consiste en acoplar dos
impedancias por medio de varias lineas de transmision con diferentes
impedancias caracteristicas.
El transformador de multiseccién binomial es optimo dado que para un
nimero de secciones, la respuesta es tan plana como sea posible cerca de la
frecuencia de disefio.
Este transformador es conocido como méaximamente plano y se obtiene dado
el nimero de tramos de lineas de transmision. Existen teorias desarrolladas [1]
para obtener los valores de impedancia de cada tramo de linea de transmision
del transformador. Fisicamente el transformador se realiza con postes en
forma de escalones. Entonces, el disefio consiste en elaborar varios escalones
adelante y atrds de los postes dentro de la guia de onda. Estos escalones
permiten un buen acoplamiento. La altura de los escalones depende de las
impedancias caracteristicas obtenidas del modelo de transformador binomial.
En el calculo de las dimensiones de los escalones se debe observar el
coeficiente de reflexién para hacerlo minimo y asegurar la diferencia de fase
(90 grados) entre las dos componentes para un intervalo de frecuencias.
La ventaja que presenta el transformador de acoplamiento binomial es la
facilidad de realizar el acoplamiento con pocos tramos de lineas de
transmision. También presenta la ventaja de que resultan escalones que son
mas facil de disefiar en lugar del transformador de lineas suaves que resulta
mas dificil para su elaboracion.
Para un mejor resultado los valores obtenidos de las dimensiones de los
escalones son optimizados con algunas herramientas de calculo, de tal manera
que se obtienen las dimensiones de la estructura. Asi se obtiene un
procedimiento para el disefio del polarizador.
La optimizacién se hace con el método simplex que es un método numérico y
consiste en encontrar el valor minimo de la funcién.

1.1.4 Definicidn del problema.
El problema consiste en disefiar un polarizador con guia de onda circular con
postes para ondas milimétricas.

1.2 Hipotesis.
La presente investigacion pretende determinar si el método de resonancia
transversa favorece el disefio del polarizador basado en la guia de onda
circular con poste.

1.3 Objetivos.
Objetivo general.
Diseriar un polarizador basado en guia de onda circular con poste.



Objetivos particulares.
a.- Presentar un método de solucién para convertir de polarizacion lineal a
polarizacidn circular.
b.- Usar el método de resonancia transversa para obtener la velocidad de
propagacion de onda para el disefio del polarizador y la impedancia
caracteristica de la guia de onda circular con poste.
¢.- Usar el método de transformadores para acoplamiento de impedancias.

1.4 Importancia de estudio.
Las diferentes aplicaciones han saturado la capacidad de transmisién de los
sistemas de comunicaciones. La ocupacion del espectro es cada vez mayor. La
solucion a la saturacién de frecuencias es el reuso de frecuencias.
Se presenta un estudio con las caracteristicas del polarizador. Se toman en
cuenta las restricciones necesarias para un 6ptimo funcionamiento.
La optimizacion del tamafio del polarizador permite a los satélites una
reduccion importante en espacio y peso.

1.5 Limitaciones del estudio.
a) Se debe tomar en cuenta que el método de resonancia transversa es
adecuado solo en la frecuencia de corte.
b) Es imposible impedir las reflexiones en todo el ancho de banda.
¢) No se tomé en cuenta la presencia de elementos abruptos que produce
reactancias capacitivas.



2. Teoria.

En el estudio del polarizador es necesario revisar el concepto de
polarizacion.

Existen diferentes tipos de polarizaciones que tienen caracteristicas
interesantes en las guias de onda.

2.1 Tipos de polarizacion.

La polarizacién de una onda radiada es [2] la propiedad de describir la
magnitud y direcciéon del vector del campo eléctrico como funcién del
tiempo a lo largo de la direccion de propagacion.

La polarizacion se clasifica en tres categorias: lineal, circular y eliptica. Si el
vector que describe el campo eléctrico en un punto es siempre dirigido a lo
largo de una linea normal a la direccién de propagacién, el campo es
polarizado linealmente.

Las polarizaciones lineales y circulares son casos especiales de la
polarizacion eliptica. Si es una polarizacion circular o eliptica, la trayectoria
del extremo del vector de campo eléctrico puede ser dibujada en sentido de
las manecillas del reloj y en sentido contrario.

La rotacion en sentido de las manecillas del reloj se le llama polarizacion
derecha y en sentido contrario se llama polarizacion izquierda viendo hacia
la direccion de propagacion.

2.1.1 Polarizacién lineal [2].

Consideramos una onda plana arménica con los componentes x y vy del
campo eléctrico viagjando en la direccién positiva de z. Los campos
eléctricos £ y campos magnéticos / instantaneos estan dados por [2, pag
156 ec.4-50]:

¢=d.e, +ad,e, =Rela Efe/ @) +a Erel@-/]

(2.1.1.1)
e=da .k cos(wt—fz+¢. )+ a,E}, cos(wt— fz+9,)
(2.1.1.2)
E: Ey
H = c‘zyHy + a‘xHy = Re[&'y > gilo-fr) g L gila-f))
n 7
(2.1.1.3)

+

— E_:o = E}’O
H=a, 77— cos(wt — Fz+¢.)—a, —77 cos(wt — 2+ ¢,)

(2.1.1.4)



donde £, £, son complejosy £}, , £ son reales.
Se examina la variacion del vector del campo eléctrico instantaneo & dado

por (2.1.1.1) en el plano z = 0. Otros planos pueden ser considerados, pero
el plano z =0 es elegido por conveniencia y simplicidad. Sea ES, =0 en
la expresion (2.1.1.1), entonces se tiene [2 pag. 156 ec. 4-51-a):

g, =E! cos(wt +¢,) (2.1.1.5)

g, =0 (2.1.1.6)
La descripcion del vector del campo eléctrico instantaneo esta dado por: [2
pag. 156 ec. 4-51 b]

g=a.kE} cos(wt+¢.) (2.1.1.7)

X0
el cual es una linea de fuerza y siempre es dirigida a lo largo del eje x en
todo tiempo. Se dice que el campo es polarizado linealmente en la direccidn
X.
2.1.2 La polarizacion circular {2].
Una onda tiene polarizacion circular si el extremo del vector del campo
eléctrico traza una forma circular en el espacio. Para varios instantes del
tiempo la intensidad del campo eléctrico de una onda siempre tiene la misma
magnitud y la orientacion en el espacio del vector del campo eléctrico
cambia continuamente con el tiempo de tal manera que describe una forma
circular.
La polarizacion circular derecha se describe por medio del campo eléctrico
instantaneo en el plano z=0 en cualquier tiempo. Para este ejemplo particular
[2 pag. 159]:

b =0 (2.1.2.1)
4, = _72[ (2.1.2.2)
Ef, = Ef, = Eq (2.1.2.3)

Entonces £, = E, cos(at) vy
&, = Epcos(at - Z) = E, sen(at) (2.1.2.4)
La magnitud del vector del campo eléctrico esta dada por:
e= el+el= Ep (cos?(ar)+sen?(an)) = E, (2.1.2.5)
y es dirigida a lo largo de la linea haciendo un angulo  con el eje x el cual
esta dado por:
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WV = tan~! (;}7) = tan ! (E-" sen(at) = tan ! (tan(wx)) = wt  (2.1.2.6)
B E, cos(awt)
Entonces, el angulo ¥ cambia en el tiempo de acuerdo con una ley lineal.
En otras palabras el vector esta girando en el tiempo. Si el vector del campo
eléctrico tiene una rotacion en sentido contrario a las manecillas del reloj
viendo hacia la direccion de propagacidn, la polarizacion es designada como
polarizacion de mano izquierda. Para el caso mencionado:

¢, =0 @127
7
, = 2.1.2.8
&, 5 ( )
L, =E;, =E,. (2.1.2.9)
Entonces
&, = £} cos(wr) (2.1.2.10)
g, =E; cos(wt+7/2) =~E sen(awt), (2.1.2.11)
y la localizacién de la amplitud del campo eléctrico esta dada por:
= &7+ 5}2 = Ezfz(cos2 (o) +sen?(wt)) = E,. (2.1.2.12)
El angulo ¥ esta dado por:
£, E,; sen{wt
W=tan!( ") =tan"1( :£ en( )) = tan ! (tan(wr)) = ot
&, E, cos(wr)
(2.1.2.13)

Las condiciones necesarias y suficientes para la polarizacién circular son las
siguientes: \
l.- El campo debe tener dos componentes ortogonales polarizados

linealmente.
2.-  Las dos componentes deben tener la misma magnitud.
3.-  Las dos componentes deben tener una diferencia de fase de 90 grados

0 -90 grados mas multiplos de 360 grados.

2.1.3 Polarizacion eliptica.

Una onda tiene polarizacion eliptica [2] si el extremo del vector del campo
eléctrico traza una elipse en el espacio. La polarizacion eliptica es de mano
derecha si el vector del campo eléctrico gira en sentido de las manecillas del
reloj viendo hacia la direccion de propagacién. En la polarizacion eliptica de
mano izquierda el vector del campo eléctrico gira en sentido contrario de las
manecillas del reloj viendo en la direccion de propagacion.
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FExaminamos ¢l vector de campo eléctrico instantdneo € para el plano z=0.
En particular [1 pag.163 ec. 4-54]:
7T

b, = ; (2.1.3.1)
¢, =0 (2.1.3.2)
et =E,+E; (2.1.3.3)
£, =Eq—E, (2.1.3.4)
&, =(Ep +E;)cos(wt +m/2)=—(E, + E,)sen(wt) (2.1.3.5)
€, =(&p — E)cos(wr) (2.1.3.6)

podemos describir la amplitud del campo eléctrico como:
P=el ey =(Ey+E ) sen?(wt)+ (Ey —~ E;)? cos?(wr)
(2.1.3.7)
g2 = E} sen?(ar) + E? sen?(awr) + 2ER E, sen?(wt)
+ EZ cos?(wt) + Ef cos?(wf) — 2E R E; cos?(wt) (2.1.3.8)

EL+E]= Ex’ +E,? +2EE, (sen?(wr) — cos? (at))

(2.1.3.9)
por lo tanto

sen{wf) =—-¢, (Ey+E,) (2.1.3.10)
cos(mt) =&, (Ep —E;) (2.1.3.11)

obtenemos la ecuacion siguiente

2 2
&£
B N e o (2.1.3.12)
T E, Ep+E,

La ecuacion (2.1.3.12) es la expresion de la elipse.

Los tipos de polarizacidon son importantes en el rehuso de frecuencias. Por
medio de la discriminacion de polarizacion es posible enviar diferente
informacion a la misma frecuencia. Esta forma de enviar informacién es
utilizada actualmente en los sistemas de comunicaciones en microondas.

Las ondas transversales eléctricas (TE), ondas transversales magnéticas
(TM), ondas transversales electromagnéticas (TEM) se pueden propagar en
las diferentes lineas de transmisién como cables coaxiales, lineas de cinta y
guias de onda.

Para el disefio del polarizador basado en la linea de transmisiéon debemos
usar las lineas que pueden soportar ondas de polarizaciones ortogonales.
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Las formas de propagacion, la longitud de onda, la frecuencia de corte asi
como la impedancia de la onda son caracteristicas importantes para el
estudio de las ondas de las lineas de transmision.

La polarizacion eliptica se caracteriza como coeficiente de elipticidad [3] y
se calcula de la siguiente forma:

Para una diferencia de fase A@ se obtiene la longitud de los semiejes OA4 y
OB de la elipse que describe el campo eléctrico. Las componentes del

campo eléctrico en la direccién x y en la direccién y se denota como £y

£ respectivamente.

i -1/2
o4 = ;{Eq +E2 +|E¢ + I +2E2ES C<33(2A¢)]“2}J (2.13.13)

i
172

- E
b = 2{5-3+E5‘[53+Eﬁ+2E.3E§ cos2ap] )| @134

Las componentes del campo eléctrico son unitarias, las ecuaciones 2.1.3.13
y 2.1.3.14 se reducen de la siguiente forma:

0A :[;—{2+[2+2cos(2/_\¢)]”2}”2 (2.1.3.15)
1 1/2
OB :[2 {2—[2+2cos(2A¢)]”2}} (2.1.3.16)

La razén axial o coeficiente de elipticidad CE se obtiene como la razon de
OA sobre OB como en la ecuacién (2.1.3.17)

cp=% (2.1.3.17)

OB

El coeficiente de elipticidad también se expresa en dB con la siguiente
expresion:

04
CE =20lo ) (dB). 2.13.18
g(OB)( ) ( )
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2.2 Ondas en la linea de transmision {1].

Las ondas electromagnéticas tienen caracteristicas importantes en cualquier
linea de transmision. Las caracteristicas importantes son la impedancia de
onda y la impedancia caracteristica. Las caracteristicas mencionadas se
obtienen a partir de los fundamentos de la teoria electromagnética.

Es importante estudiar las soluciones generales de las ecuaciones de
Maxwell para los casos especificos de ondas TE, TM, v TEM en lineas de
transmision cilindricas. La geometria de las lineas de transmision arbitraria
se asume uniforme en la direccion del eje z. Los conductores inicialmente se
asumen como conductores perfectos.

Se asumen campos de tiempo arménico con una dependencia e/, y la
propagacion de la onda a lo largo del eje z. Los campos eléctrico y
magnético pueden ser escritos como [1 p. 126 ecs 4.1]:

E(x,y,z) = [é’(x,y) +ze, (x, y) e (2.2.1)

H(x, p,2) = |(x,y) + zh, (x, ) 7 (22.2)
donde 2(x,y) y A(x,y) representa las componentes transversales de los
campos eléctricos y magnéticos, mientras e, y /4, son las componentes
longitudinales de los campos eléctricos y magnéticos y £ es la constante de
propagacion.
La descripcidn de la onda que se propaga en la direccidbn —z se obtiene
remplazando + £ por — . También si estan presentes las pérdidas por
conductor o dieléctrico, la constante de propagacién puede ser compleja,
entonces jf3 se reemplazapor y =a + jf3.

Asumiendo que la linea de transmisién o la region de la guia de onda esta
libre de fuentes, las ecuaciones de Maxwell son [1 p.126 ec.4.2].

VxE=-jouf (2.2.3)
VxH=jwek (2.2.4)

Con una dependencia e~/ las tres componentes de cada una de las
ecuaciones vectoriales se obtienen como [1 p. 127 4.3]:

I
OF, JPE, =—jout, (2.2.5)
Oy
[,
- JBE. + aa_.-‘.- =—jouH , (2.2.6)
X
OE, OF
e 4+ = —-ja)#Ht (227)
ox oy )
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OH .

,:i_|_jﬂ[—[y = jweE., (2.2.8)
oy
oH .
—jPH, -7 = jwdE, (2.2.9)
OX
OH .
6{-[)) - = jwek, (2.2.10)
Ox oy

Las seis ecuaciones se resuelven para los cuatro componentes del campo
transversal [1 p.128 ec.4.5]:

L= kjf (we a;i y agi") 2.2.11)
, = ;é(a)g ai ! a;{)z) (2.2.12)
= ; sz (B ?;%' + o -?gf) (2.2.13)
E, = ka- (-8 a@i—” + g ?gj ) (2.2.14)

donde k2 =k? — 3% sc define como el nimero de onda de corte y
k=@ pe=2r/A esel nimero de onda para el material contenido en la
linea de transmision o regién de guia de onda. Si existen pérdidas en el
dieléctrico, & puede ser complejo de la forma ¢ = gy¢, (1 — jiand) donde

tand es la tangente de las pérdidas del material.
Las ondas transversales electromagnéticas (TEM) estdn caracterizadas por

. =H_.=0. Entonces los campos transversales de acuerdo con (2.2.11-
2.2.14) son también todos cero. La excepcion es el caso cuando £, =0 o
bién k2 = 2. En tal caso se tiene resultados indeterminados y de las
ecuaciones (2.2.5) y (2.2.6) se elimina f/, para obtener [1 p. 128 ec.4.8]:

25 —
peE, = ?_2'LJEEJ’ (2.2.15)
B=w us=k (2.2.16)
El nimero de onda de corte &, = kﬁéi:iﬁi es cero para ondas TEM.
La ecuacion de onda de Helmholtz para la componente £, es [1 p.128]:
82 82 82
(. + —-+-——+k?)E. =0. (2.2.17)
ox?  Oy* 0z? :
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2
. . o
Para e~ /% se tiene 5 L= —f2E = —k2E tal que se reduce a

0z
92 52
(C+ UE, =0. (2.2.18)
ox? oy
Un resultado similar también se aplica a £, . Entonces se puede escribir:
Vig(x,y)=0 (2.2.19)
82 2
donde V? = .5 T 55 es el operador Laplaciano en las dos dimensiones
ox

transversales.
La ecuacidn (2.2.18) muestra que los campos eléctricos transversos 2(x, y)
de una onda TEM satisface la ecuacion de Laplace. De la misma forma se
muestra el campo magnético transversal que también satisface la ecuacion de
Laplace {1 p.129 ec.4.12]:

VZh(x,y)=0 (2.2.20)
Los campos transversales de una onda TEM son los mismos que los campos
estaticos que pueden existir entre los conductores. En el caso electrostatico
el campo eléctrico puede ser expresado como el gradiente de un potencial

escalar, O(x, y) ;{1 p.129 e.4.13]
g(x,y)=-V,0(x,y): (2.2.21)
donde V, = %(0/0x)+ y(C/ y) es el operador gradiente transverso en dos
dimensiones. El rotacional de &, desaparece [1 p. 129]:
V,x&=-jouh,z=0 (2.2.22)
Usando el hecho de que V-D=¢V,.-2=0, el voltaje entre dos

conductores puede ser encontrado como [1 p. 129 ec.4.15]:
2
Vp=® ~®, = [E-dl - (2.2.23)
t
donde @, y @, representa el potencial de dos conductores [ y 2
respectivamente. La corriente que fluye en un conductor puede ser
encontrada de la ley de Ampere como:

I=[Hd (2.2.24)

donde C es el contorno que abarca el conductor.

Las ondas TEM pueden existir cuando dos o mas conductores estan
presentes. Las ondas planas son ejemplos de ondas TEM donde las
componentes del campo no estan en la direccion de propagacion. En este
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caso los conductores de lineas de transmision pueden ser considerados como
dos placas grandes. Un conductor cerrado como una guia de onda
rectangular no puede soportar ondas TEM, porque el potencial estético
correspondiente en tal region debe de ser cero (o una constante).

La impedancia de onda de un modo TEM puede ser encontrada como la
razon de los campos transversal eléctrico y campo transversal magnético [1
p.130 ec.4.17].

ION _ W gt B

7 (2.2.25)

opny = % =
TEM H /8 &

}J
En las ondas guiadas por lineas de transmision o por guias de ondas se
define la impedancia de onda como la relacidon entre magnitudes de campo

transversal eléctrico y campo transversal magnético:

—E
Zypy = —2L= E=p (2.2.26)
H L E

Ondas TE [1]. '
Las ondas transversales eléctricas 7E son caracterizadas por £, =0 y
H_# 0. A partir de las ecuaciones (2.2.11) a (2.2.14) se obtienen las

siguientes formulas para el campo eléctrico y para el campo magnético [1
pl30ec. 4.19]:

- jf OH
= R 2.2.27
—_ 7 H
, = ;Jzﬁ aayf (2.2.27b)
R o, (2.2.27¢)
kZ oy
— jou 0H
E, =228 2.2.27d
Y k?  Ox ( )

generalmente una funcion de la frecuencia y de la geometria de la guia. Para

aplicar (2.2.27) se debe encontrar #, de la ecuacién de onda de Helmholtz
[1p.131,ec.4.20]:

e o Sk, =0 (2:2.28)
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donde 71 _(x,y,z) = h,(x, y)e /% . Se puede reducir la ecuacion de onda a
dos dimensiones para 4, [1 p.131 ec.4.21]:

0?02
( +_ _+ kA =0 (2.2.29)
ox? o opr CT

donde £k} =k? — f3?. Esta ecuacién debe ser resuelta sujeta a las
condiciones de frontera de la geometria especifica de la guia.
La impedancia de la onda T puede ser encontrada como [1 p.131 ec.4.22]:
Z _ E.‘c - EJ’ CO/U k77
TE = - = e I e — = -
", H, p B
el cual depende de la frecuencia. Las ondas TE pueden ser soportadas
dentro de conductores cerrados, también entre dos o mas conductores.
Ondas TM [1].

Las ondas transversales magnéticas estan caracterizadas por £ 20 vy
H. =0.Lasecuaciones (2.2.11) a (2.2.14) se reducen a[1 p.131 ec.4.23]:

(2.2.30)

‘we OF,
H, =722 (2.2.31a)
Sk O
- jwe OF
, = —— 2.2.31b
’ kZ  Ox ( )
~JP oK,
= 2231c
kY ( )
— jp oF.
L= IP Ok (2.2.31d)
kE oy |
Como en el caso TE la constante &, # 0, y la constante de propagacion
p= k> —kf_ es una funcién de la frecuencia y de la geometria de la linea.
£ . es encontrado de la ecuacion de onda de Helmholtz [1 p. 131 ec.4.24]:
02  0r 02
(- +—+ - +k?E, =0 (2.2.32)
ox? oy o9z2 :

donde £.(x,y,z)=e,(x,y)e /% Se puede reducir la ecuacién de onda a

dos dimensiones para e, [1 p. 131 ec.4.25]:

92 P2
(55 + o7 +k2)e, =0 (2.2.33)
X
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donde k7 =k? — (2. Esta ecuacién debe ser resuelta sujeta a las

condiciones de frontera de la geometria especifica de la guia.
L.a impedancia de la onda TA/ puede ser encontrada como [1 p. 132 ec.4.26]
Ex mE)f' — }8 — ﬂﬁ

Z = - =
™ H. ws k

y X
el cual depende de la frecuencia. Las ondas 7A/ pueden ser soportadas

dentro de conductores cerrados, también entre dos 0 mas conductores.

Para las ondas TM en guias rectangulares o circulares, y por supuesto en
guias cilindricas de cualquier seccion transversal, la impedancia de onda en
la direccion de propagacion es constante en toda la seccion transversal de la
guia de ondas, y es la misma para diferentes formas. La constante de
propagacion es:

(2.2.34)

B = w?ue~k? (2.2.35)
donde k2 = w? ue . Resulta que P puede expresarse como:
Rt

p=o pe 1-(") (2.2.36)
. )

Entonces, P puede expresarse en funcion de la frecuencia de corte. La
impedancia de onda en la direccién z para ondas TM es

2
z,amy= * 1-(%) (2.2.37)
. € w
o
Z.(TM) =7 1-(Z) (2.2.38)

. ®?
Asi para toda la guia de onda la impedancia de onda para ondas TM depende
solo de la impedancia intrinseca del dieléctrico y de la relacién de la
frecuencia a la frecuencia de corte.,
Del mismo modo para ondas TE se encuentra que:

_ou n
7Z_(TE) = 8 Ty (2.2.39)

\f% y no

i

Para las ondas TEM la impedancia de onda siempre es igual a

depende de la frecuencia.
La dependencia de 3 de la razén de la frecuencia a la frecuencia de corte,
afecta a la velocidad de fase y a la longitud de onda. Asi la velocidad de fase

v, en una guia de cualquier seccion transversal esta dada por:
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1
B Yo (2.2.40)

"B us 1-(02 @) 1-(0F o?)
en donde v, =1 ,u?s, siendo p y € las constantes del dieléctrico. La
longitud de onda de la guia medida en la direccion de propagacion, es

1=V 22T b o (2.2.41)
g f ue 1-(0? w?)
A
2= o (2.2.42)
1—(w? ?)

en donde A, es la longitud de onda de una onda TEM de frecuencia f en un

dieléctrico que tenga las constantes p y €. Como @?2/w? = A2 /A2, resulta
que

AOA'C
A= /?:2___7&_2 (2.2.43)
o bien
AA
A, = _2:20/12 (2.2.44)
+

Dificultad para obtener Z, en el caso de onda TE [3].

La impedancia caracteristica puede definirse en funcién de la razén voltaje
corriente o bien en funcidn de la potencia transmitida y un voltaje o corriente
dados. Esto es,

Z, = I; (2245)

Z, = 2W (2.2.46)
i

i (2.2.47)
4

en donde V' e [ son fasores de voltaje y corriente, y W es la potencia
transmitida.

Para una guia de onda rectangular se considera el modo principal TE;,. El
voltaje se tomara como ¢l maximo voltaje entre las caras inferior y superior.

Este voltaje se define para x = a/2, como ¥V, y tiene el valor:

- joubaC

b
V,, = [E,(max)dy = bE ,(max) = (2.2.48)
0
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donde C es una constante de amplitud.
Las constantes a y b son fas dimensiones de la guia y se muestran en la

figura 2.2.1.
Y

A

P z

Figura 2.2.1. Dimensiones a y b de la guia de onda rectangular.

La densidad de corriente lineal longitudinal en la cara inferior es

faC
J, =t = ™ (2.2.49)
Vs a
|.a corriente longitudinal total de la cara inferior es
b o 2 Cr
I=T]J.de= 120K (2.2.50)
o] ) ]z-z
Asi la impedancia caracteristica "integrada" es
b b
Zy,n="200_ ", _ ik — (2.2.51)

2a f 2a ° 2a 1-(f2/f?)
Estos resultados se presentan en general en cualquier linea de transmision.
Para el disefio del polarizador necesitamos escoger una linea de transmision,
que soporte dos ondas de polarizaciones ortogonales de igual frecuencia de
corte.
Con estas caracteristicas se requiere de una guia de onda que soporte
diferentes polarizaciones, es decir, la polarizacioén lineal y la polarizacion
circular. La guia de onda circular soporta la polarizacion lineal y la
polarizacién circular con diferentes formas de propagacion de ondas 7TE y
ondas 7M.
Analizaremos los modos de propagacion de la guia de onda circular y sus
caracteristicas principales.
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2.3 La guia de onda circular.

Las guias de onda mas usadas en la practica son de seccion rectangular o de
seccion circular. Las caracteristicas de propagacion son parecidas. La
ventaja que presenta la guia de onda circular es que soporta modos de
diferentes polarizaciones y por esto se elige para la elaboracion del
polarizador.

La guia de onda circular [1] es un tubo metalico de forma circular que
soporta modos de propagacion 7F£ y TM . Una guia de onda circular de
radio interno @ involucra una geometria apropiada para usar coordenadas
ctlindricas. Como en el caso de las coordenadas rectangulares los campos

transversales pueden ser obtenidos de las componentes del campo £, o H,
para los modos TE y TM respectivamente. Las componentes transversales

cilindricas de los campos £ y H son [l p.154 ecs.4.110]:

—j. . OE. wuoH,
E,=" 21( Bt ke 1 (2.3.1)
k2" Op  p Of
—j PBOE. o |
=7 POE; _ s (23.2)
kG p 09 dp
Jj e OF, o,
H o= (PR _ g0, 233
p kz( O p %, ) ( :
- OF, oH
H. = Z(ws -7F - B 234
¢ k2 ( op b o¢ ) 234

donde k, = k% — 2 y e=/# se asume que hay propagacion en direccion z.
Para la propagacion en direccion —z se reemplaza +f por - en todas las

expresiones.
2.3.1 Modos de propagacion TE [1 p. 154].

Paramodos TE, E, =0,y H, es una solucién para la ecuacion de onda [1],
V?H,+k*H_=0 (2.3.1.1)
Si H.(p,9,2) = h,(p,0)e /¥ la ecuacién de onda puede ser expresada en

coordenadas cilindricas como [1 p. 156 ec.4.112]:

2 1 o 1 0
a?++——-a—+f’ccz)/’z{,[(p,qzﬁ):O (2.3.1.2)
op* pop p? op?

Otra vez, una solucién puede ser obtenida del método de separacién de
variables. Esto es:
h.(p,¢) = R(p)P(9).

Substituyendo en la ecuacidn (2.1.6) se obtiene [1 p. 155 ec. 4.114]:
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ldzR ] dR 1 d?P

k2 = 2.3.1.3
R dp pR dp sz de¢? ( )

prAIR AR | app L 1P (2.3.1.4)
R dp? Rdp Pd¢2

El lado izquierdo de esta ecuacion depende de p y no de ¢, mientras que el
lado derecho depende unicamente de ¢. Esto es ambos miembros de la

ecuacion (2.3.1.4) deben ser igual a una constante la cual se llamara k(rf.
Entonces [1 p. 155 ec. 155]:
—-1d*pP d?P _ 2

- 2.3.1.5
p a5 (2.3.1.5)
0
2
a-r + kzp 0 (2.3.1.6)
deg?
también
d?R dR
402k kYR =0 2.3.1.7
pdp2 pdp(pc 3) ( )
La solucidn general para la ecuacion (2.3.1.6) es:
P(p) = Asenk,¢ + Beosk ¢ (2.3.1.8)

La solucion para A, debe ser periddica en ¢, esto es

h-(p,¢) = h.(p,¢ = 2mx). Entonces, k; debe ser un nimero entero n.
Esto es:

P(@) = Asen(ng) + B cos(ng). (2.3.1.9)
(Quedando asi: '
2
p? é-—}i+ C{@+(p2k —n?)R=0 (2.3.1.10)
dp? dp

1a cual se conoce como la ecuacidn diferencial de Bessel.
La solucion es:

R(p)=CJ, (k,p)+ DY, (k. p) (2.3.1.11)

donde J,{x) y ¥, (x) son las funciones Bessel de primero y segundo tipo
respectivamente.
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Entonces Y, (k.p) llega a infinito para p=0, este termino es fisicamente

inaceptable para la gufa de onda circular tal que D = 0. La solucién para ks,
puede ser escrita como:

h(p,¢)=(Asenng + Beosng)J (k. p) (2.3.1.12)
donde la constante C' de (2.3.1.11) ha sido absorbida por las constantes A vy
B de (2.3.1.12). Se debe determinar el nimero de onda de corte £,

cumpliendo las condiciones de frontera que E,,, =0 en las paredes de la
guia de onda. Entonces se tiene que:

Ey(p,9)=0 para p=a. (2.3.1.13)
De la ecuacidn (2.3.2) se encuentra E¢ como;

& .
Ey(p.4,7) = Jk—” (Asenng + Beosng)J' (k. ple=i%  (23.1.14)
donde la notacién J, (k,p) se refiere a la derivada de J, con respecto al
argumento.

Para que E; desaparezca en p = a se debe tener
J! (ka)=0 (2.3.1.15)
Si las raices de ./, (x) son definidas como p,,, tal que J, (p, ) =0, donde

P €s laraiz m-sima de J, . Entonces &, debe tener el valor:

ko= Em (2.3.1.16)

c

i a
los valores de p,,, estan dados en tablas matematicas.

Los modos TE,, estan definidos con un niimero de onda de corte &, , el

R

subindice n se refiere al niimero de variaciones en la circunferencia (¢), y m
refiere al numero de variaciones en el radio (p). La constante de propagacién

del modo T, es:

Bom = k2 —k2 = k2 —(Frmy2 (23.1.17)
' . a
con una frecuencia de corte de
k !
= fe o Pm (2.3.1.18)
™ 2m pe 2ma pHE

Los valores de p,, para modos TE,, de una guia de onda circular se
muestran en la tabla 2.3.1:
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Tabla 2.3.1.Valores de p/ . para modos TE de una guia de onda circular.

} n p'nl p|112 p'nl

0 3.832 7.016 10.174
t [.841 5.331 8.536
D2 3.054 6.706 9.970

El modo dominante es el modo TF,, y es el primer modo en propagarse en
[a guia de onda. Por tener el modo TFE,, el menor valor de frecuencia de

corte, el modo 7E,, se llama modo principal.
Las componentes transversales del campo son:

E, = /}]20)# (Acosng— Bsenng)J, (k. p)e % (23.1.19)
Jo,
E, = Jk’Lf (Asenng + Bcosng)J, (k. p)e /5 (2.3.1.20)
H,= _k-jﬁ(A senng + Bcosng)J, (k,p)e/F (2.3.1.21)
H, = J-ﬁ-(Acosn;é Bsenng)J, (k, p)e=I (2.3.1.22)
k.’ p
La impedancia de onda es
E, -E
Zyp = p= T (23.1.23)
Hy, H, p

Las constantes 4 y B controlan la amplitud de los términos sen(ng) y
cos(n¢) los cuales son independientes. Ambos términos seno y coseno son

soluciones validas que pueden presentarse en un problema especifico. Las
amplitudes actuales de esos términos dependen de la excitacion de la guia de
onda. El sistema de coordenadas puede ser girado alrededor del eje z para

obtener 4, con A=00 B=0.

Si se considera el modo dominante TF,, con una excitacion tal que B =0.
Los campos pueden ser escritos como

H_ = AsenndJ, (k,p)e /¥
E -";J”Acoswl(k peit:

(2.3.1.24)

, (2.3.1.25)

4
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Ey = JOH AsendJ| (k. p)eit (2.3.1.26)

H,= —kj—ﬂ—Asen &/ (k, p)e=iF (2.3.1.27)
i, =P geosdy, (k. pre-it: 2.3.1.28

= (keple (2.3.1.28)
E, =0 (2.3.1.29)

Se puede obtener diferentes polarizaciones con la misma constante de
propagacion y diferente frecuencia de corte, cambiando coeficientes 4 y B
en (2.3.1.19-2.3.1.22), esto permite tener las dos polarizaciones como se
muestra en la figura 2.3.1

Figura 2.3.1 Polarizacion vertical y polarizacidn horizontal,

El flujo de potencia dentro de la guia puede ser calculado por la siguiente
tormula:

a 2r
P = 1Re [ [ ExH - zpdpdg (2.3.1.30)
2 p=0¢=0 ‘
oA R
P, = W—-—-—f@( 2 _1)J2(k.a) (2.3.131)
4k}
2
_rou Ak 2(k 2.3.1.32
Po—“—ékg (p _I)Jl(ca) ( )
7raJ,uA w-, uea ,
P, = B (71t —DJE(p1y) (2.3.1.33)
4

La magnitud del voltaje es:

A aJ (k
% :260:2 [EAT2P (2.3.134)
e 0
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2,2 Py (K
y* = A24-@—/f—- jhkeR) (2.3.135)
c 0
Si
i kep) IO, e ,
= 7P HID 0 N -0y = [ Ohdy - Ti(l)
o P o ¥ 0 0 0
(2.3.1.36)
p2 o deturat (2.3.1.37)
Pll

La impedancia Z, de la guia se puede escribir en funcion del flujo de

potencia como:
2

Z, = _--- entonces la impedancia de la guia se obtiene como:
0
dw? a1 ° 4" 4p}

Z, = ’u LN — (2.3.1.38)
Puz’m)ﬂA © usat(p? ~1)J2(p})

VA 9601 (2.3.1.39)

0 T T T T T [ R B

(pit —DJi(p1y)

La atenuaciéon debido a perdidas por conductor en guia de onda puede ser
calculado en (1] por la pérdida de potencia por unidad de longitud de la guia:

RZJI

j 7, (2.3.1.40)
TEA R £,
P = : (1+-k4 )2 (k,a) (2.3.1.41)
La constante de atenuacion es entonces:
g, = L Al F) (23.1.42)
28, nkfalpii =1
R 2
o= g2y F ) (2.3.1.43)

c c + ]
aknf3 pi~1

Podemos calcular la impedancia caracteristica con la siguiente expresién:
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ke P (2.3.2.8)

2t pe 2ma ps

Ch’-’)l

Asi se tiene que el primer modo TM a propagarse es el modo 7M ; con
por = 2.405. Entonces este es mas grande que p'(;=1.841 del mas bajo orden
del modo TE, |, el modo dominante de la guia de onda circular. Como en los

modos TE mz1, no existe el modo TM
De los campos transversales se obtiene las siguientes expresiones:

~J . .
E, = - (Asenng + Beosng)J', (k,p)e /5 (2.3.2.9)
_—Jpn i
E; = 2 — (Acosng — Bsenng)J (k. p)e’ (2.3.2.10)
Jo,
¢
Joen y
H,= PEp (Acosng — Bsenng)J, (k, p)e/# (2.3.2.11)
— jwe , .
Hy = 5 (Asenng + Beosng)J, (k, ple=iF (2.3.2.12)
__ Tabla2.3.2. Valores de p,, para modos TM de una guia de onda circular:
i n Pni Pn2 Pn3
0 2.405 5.520 8.654
'l 3.832 7.016 10.174
P2 5.135 8.417 11.620

L.a impedancia de onda es:

Zo = e _np (2.3.2.13)

H, H, k
El campo eléctrico dentro de la guia de onda circular se puede separar en dos
componentes. Con una placa de dieléctrico en el interior de la guia de onda
circular se obtiene una componente paralela al plano de la placa del
dieléctrico y la otra perpendicular al plano de la guia. (Ver figura 2.3.2.1.).
Las velocidades de fase de las ondas mencionadas son diferentes debido a la

presencia del dieléctrico.
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Fig. 2.3.2.1. Guia de onda circular con dieléctrico separa las componentes del campo
eléctrico incidente.

Otra forma de obtener las dos componentes de [a onda es colocar dos postes
metalicos dentro de la guia. Asi la componente paralela al plano de los
postes se retrasa respecto a la componente perpendicular al plano de los
postes. Ver figura 2.3.2.2.

&
%

Fig. 2.3.2.2. Guia de onda circular con postes separa las componentes del campo
eléctrico.

La placa de dieléctrico o los postes dentro de la guia producen reflexiones
muy grandes debido a la diferencia de impedancias caracteristicas de la guia
de onda circular y guia de onda circular con dieléctrico o postes (ver figura
2.3.23). Por esto es necesario usar un transformador que acople las
impedancias y que las reflexiones sean minimas.
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Fig, 2.3.2.3 Vista lateral de la guia de onda circular con dieléctrico.

De esta manera se tienen diferentes polarizadores para guias de onda.

2.4 Polarizadores basados en guia de onda circular.

Para la elaboraciéon del polarizador basado en guia de onda circular se
utilizan varios métodos. En una guia de onda se introduce una placa de
dieléctrico. La placa del dieléctrico produce un retraso en fase de la
componente con polarizacidn paralela al dieléctrico.

w

Figura 2.4.1. Guia de onda circular con dieléctrico.

La componente con polarizacién perpendicular al plano de la placa conserva
la velocidad de propagacion. Las dos componentes descritas forman la
polarizacion circular en el caso cuando la placa forma el angulo de 45 grados
con el plano de polarizacion de la onda incidente y el retraso de la fase
producido es igual a 90 grados.

Otra técnica consiste en una guia de onda circular corrugada [11].

La componente paralela a las corrugaciones tiene un retraso en fase con
respecto a la componente perpendicular del campo eléctrico. Este método da
por resultado longitudes grandes de la guia.
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Figura 2.4.2. Guia de onda circular con corrugaciones.

El otro procedimiento es cambiar las dimensiones de la guia de onda que da
por resultado un retraso de fase en la componente paralela al plano de la
reduccién de dimensiones de la guia de onda. Las componentes del campo
eléctrico que tienen la misma magnitud y un retraso de fase de 90 grados dan
por consecuencia la polarizacion circular.

A
di 7 1 42

v
Figura 2.4.3. Guia de onda circular con reduccion del diametro dl al didmetro d2.

La guia de onda con poste consiste de una guia de onda circular con postes
en las paredes superiores e inferiores de la guia de onda [1]. Este poste
tiende a bajar la frecuencia de corte del modo dominante, mejorando el
ancho de banda y disminuyendo las impedancias caracteristicas. Como
resultado la onda en el plano de polarizacién paralelo a los postes tiene
retraso de fase respecto a la onda en el plano de polarizacion perpendicular a
los postes. El efecto mencionado puede utilizarse para obtener la diferencia
de fase de 90 grados entre las componentes. Las guias con poste son usadas
para propositos de acoplamiento de impedancias, donde el poste puede ser
suavizado a lo largo de la longitud de la guia. La presencia del poste reduce
la cantidad de potencia que se puede manejar dentro de la guia.

Diferentes formas de disefiar de polarizadores son:

1) Colocar un material dieléctrico dentro de la guia produce reflexiones muy
grandes. Por esto se requiere de un método para minimizar las reflexiones y
se pueda obtener un acoplamiento entre las guias.
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2) Otra forma de disefiar una guia de onda es elaborarla con corrugaciones
dentro de la guia, este método se le llama andlisis del medio de transmision
periodico.

El disefio también puede partir de la formulacién del método de Schelkunoff

que es empleado para el analisis de la guia. Valores cuantitativos de nimeros

de ondas y los campos trazados del modo fundamental y de los mas altos

ordenes estan presentados en [5].

3) Utilizar una guia de onda cargada elementos reactivos espaciados

periddicamente [8].

4) Una guia de onda circular corrugada y truncada para la excitacion de

cornetas conicas en aplicaciones de ancho de banda amplio y aplicaciones de

bandas duales [5].

5) Una estructura compuesta de guia de onda circular y guia de onda

rectangular para aplicaciones de banda amplia.

6) Una guia de onda circular con postes formada conicamente [9].

La estructura bajo estudio esta compuesta de varias discontinuidades de la

gufa de onda circular. Una vez que la distribucién del campo

electromagnético de los modos es conocido, una técnica de acoplamiento es
aplicada en orden para la matriz de dispersion de la estructura.

El polarizador compacto de doble banda en guia de onda cuadrada para

excitacion de bocinas cdnicas requiere del siguiente procedimiento:

a) Disefio de la guia de onda cuadrada corrugada, para obtener la diferencia
de fase original de 90 grados en las dos bandas de frecuencia del
dispositivo.

b) Disefio de transicion de salida: guia cuadrada en la que se ha desarrollado
la estructura corrugada la guia circular.

c) Disefio de la transicidn de entrada: guia cuadrada de salida del
transductor ortomodal a guia de onda girada 45 grados.

d) EI proceso final de optimizacién del conjunto.

En cualquiera de estas técnicas se presentan reflexiones muy grandes. Se

debe construir un elemento que permita disminuir las reflexiones y obtener

el acoplamiento de la guia de onda vacia y el dieléctrico o los elementos que
se utilizan en el polarizador. Por lo tanto se requiere que se incluya en el
disefio las técnicas de transformadores.
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2.5 Transformadores de impedancia.

La idea basica del acoplamiento de impedancia es utilizar una red de
acoplamiento localizada entre una impedancia de carga y una linea de
transmision. La red de acoplamiento es idealmente sin pérdidas para evitar
perdidas de potencia innecesarias, y es usualmente disefiada de tal manera

que la impedancia de entrada de la red de acoplamiento es Z. Entonces las
reflexiones son eliminadas en la linea de transmisiéon. El acoplamiento de
impedancias permite alcanzar la transferencia maxima de potencia cuando la
carga es acoplada y la pérdida de potencia en la linea de alimentacién es
minimizada.

El acoplamiento de impedancias permite maximizar el nivel de potencia en
la carga.

Los factores importantes en la seleccion de una red particular de
acoplamiento son:

El disefio debe ser el mas simple y satisfacer las especificaciones requeridas.
En cualquier caso de acoplamiento se puede obtener el cero de reflexidn para
una sola frecuencia. Es importante considerar el acoplamiento en un ancho
de banda.

Dependiendo del tipo de linea de transmision o gufa de onda usada se puede
elegir la red de acoplamiento.

Existen diferentes transformadores de impedancia necesarios para el
acoplamiento de diferentes valores de impedancias. Se consideran tramos de
lineas de transmision de un cuarto de longitud de onda.

2.5.1 Transformadores de un cuarto de longitud de onda [1 p 301].

El transformador de un cuarto de longitud de onda es un circuito practico
usual para acoplamiento de impedancias y también ilustra las prop1edades de
onda estacionaria en una linea acoplada.

En un circuito empleando un transformador de un cuarto de longitud de
onda, la resistencia de carga Ry y la impedancia caracteristica de la linea de

alimentacién Z, son ambos reales. Estas dos componentes se conectan por
un tramo de linea de transmision de baja pérdida de impedancia
caracteristica Z; desconocida y de longitud A/4. Es deseable escoger Z, tal
que el coeficiente de reflexion I sea cero.

De un tramo de longitud / podemos obtener la impedancia de entrada
usando la formula (2.5.1.1)

R /
z, =z, Rt jtand 2.5.1.1)
'Z, | + R, tanfil
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Al evaluarla para Sl =27/ A)(A1/4) = 7 /2 podemos dividir el numerador

y el denominador por fanfl y tomar el limite cuando Pl tiende a /2 para
obtener

Zt

L= -

Ry

Para I'=0, debemos tener que Z,, =Z, el cual produce la impedancia

(2.5.1.2)

caracteristica £, como:

Zy = Z,R, (2.5.1.3)
Este método de acoplamiento de impedancia es para impedancia de carga
real, aunque una impedancia de carga compleja se puede hacer facilmente
real para una frecuencia determinada, por transformacién a través de una
longitud de linea de transmision apropiada (ver figura 2.5.1). La desventaja
de este método es un ancho de banda reducido.

Z, Lz
i

- — - __.()_

Figura 2.5.1. Una seccion simple de linea de transmision.

Para la frecuencia f, la longitud eléctrica de la seccién de acoplamiento es

Ao /4, pero a otras frecuencias la longitud es diferente.
La impedancia de entrada viendo hacia [a seccién de acoplamiento es

_, Ly tjZ tn fil

Zin - Zl . (2514}
Z,+jZ, tan Al
donde fl = Z en la frecuencia f. El coeficiente de reflexion es
_ L= Ly _Z(Zy = Zy)+ jlanPU(ZE - ZyZ ) (2.5.1.5)

CZntZy ZUZ,+Zo)+ jtanfl(Z} + ZyZ,)

Si Z} = ZyZ,, esto reduce la expresién anterior a la siguiente forma:
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Z, -4,
R rpp— e (2.5.1.6)
Zy+Zy+ j2tanBl 2,7,
la magnitud del coeficiente de reflexién se presenta en la figura 2.5.2.

I

Coef.
Reflexion.

Tl A

0
em TC/2 n...em n e:BI
Figura 2.5.2. Grdfica de coeficiente de reflexidn en funcidn de la frecuencia para el
transformador de un cuarto de longitud de onda. [1] pp. 304, fig. 6.11.

El transformador de un cuarto de longitud de onda provee un método simple
de acoplamiento para cualquier carga de impedancia real a cualquier
impedancia de linea. Para aplicaciones donde se requieren mayor ancho de
banda que puede proveer una seccidén simple entonces pueden usarse los
transformadores multiseccionales,
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2.5.2 Transformador de secciéon simple [1].

El transformador de un cuarto de longitud de onda [1] provee un medio
simple de acoplamiento de cualquier impedancia de carga real a cualquier
impedancia de la linea. Para aplicaciones que requieren mayor ancho de
banda que corresponde a una seccion simple de un cuarto de longitud de
onda, pueden usarse transformadores de secciones maltiples.

9=
«
T -
« Z L Z iz
T T,
< - > <
[ L, I

Figura 2.5.2.1 Reflexiones y transmisiones parciales en un transformador de seccion
simple. [1 p 306 fig 6.13].

Se puede utilizar el método de reflexiones pequefias para estimar el
coeficiente de reflexion total.
Podemos obtener las expresiones para los coeficientes de reflexién parciales

I,.

¢
Los coeficientes parciales de reflexion y transmision [1 p. 306 ec. 6.34 a

6.38] son:

~-Z
I = £2 =4 (2.5.2.1)
Zy + 2
r, =-I, (2.52.2)
Z, —7Z
="+t .72 (2.5.2.3)
L, + 7,
Z
Ty =1+T, = 22y (2.5.2.4)
L+ 2,
2Z
T, =1+, = "~L (2.5.2.5)
Z+ 2,

Se puede calcular la reflexion total I vista desde la linea alimentada por el
meétodo de la impedancia o por el método de la reflexion maltiple. La
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reflexion total se puede calcular como la suma infinita de reflexiones y
transmisiones parciales [1 p.306 ec. 6.39]como sigue:

C=0 +T,1,T5e72/9 + 1,10, 1 T5e™0 + ... (2.5.2.6)

['=1, 47,0, T3e 29 3T e 2m0 (2.5.2.7)
n=0
Usando la serie geométrica [1 p. 307 ],
& 1
>oxn = (2.5.2.8)
n=(0 l-x

para |x[<l,
la térmula (2.5.2.7) se expresa de la forma [1 p 307 ec. 6.40]:
1,1\ Ie27?
Usando I'; = -1, 75 =1+1,y 7T}, =1-~T en el coeficiente de reflexién
total podemos presentar:
I +1e 29

=T (2.5.2.10)

1+ [e2/0

=T, + (2.5.2.9)

Ahora si las discontinuidades entre las impedancias Z, y Z, yentre Z, y

Z, son pequefias, entonces I'|I; <<1, se puede aproximar (2.5.2.10)
como [1 p. 307 ec. 6.42]:

=T, +T;e2/7, (2.5.2.11)
Este resultado establece la idea intuitiva que la reflexion total es la suma de
la reflexion de la discontinuidad inicial entre Z, y Z,(I), v de la primer

reflexién de la discontinuidad entre Z, y Z,(I';e72/9). El término e~2/¢
calcula el retraso de fase cuando la onda incidente viaja por la linea.

2.5.3 Transformador multiseccion {1].

El transformador multiseccion [1] consiste de N secciones de igual longitud
de lineas de transmision. Para este transformador se obtiene una expresion
aproximada para el coeficiente de reflexion total I

Los coeficientes de reflexion parciales pueden ser definidos para cada unién,

como sigue [1 p. 308 ec. 6.43]:
Z, ~Z
=" 70 (2.53.1)
Z+2Z,
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L o —7
r,o="mt (2.5.3.2)
Z}H] +Zn
Z "'Z i
M (2.5.3.3)
Z, +7Z,

Podemos suponer
que todas las impedancias 7, incrementan o se decrecen a través del
transformador y que Z; es real. Esto implica que toda " serd real y del

mismo signo(l', >0 s1 Z, >0, [, <0 si Z; < Z,). Utilizando la teoria

de reflexiones pequefias el coeficiente de reflexion puede ser aproximado
como [1 p.308 ec. 6.44]

[(@)=Ty+1e?f +1,e %0 + ...+ ,e2N0 (2.5.3.4)
Se puede considerar en caso del transformador simétrico, I', =T,
I''=Ty.,, I, =Ly_,, etc.(Esto no significa que Z, sean simétricos).
Entonces ['(8) es [1 p. 308 ec. 6.45]:
[(0)=e NI (eNV + e /NOY+ T (e2/V0 4 ¢2/N0) 4
(2.5.3.5)
Si N es impar el ultimo término es T\ y_y,,(e/¢ —e~/%) mientras si N es
par el ultimo término es I'y,,, . La ecuacion anterior puede ser escrita como

una serie coseno de Fourier finita en funcién de 0 y se expresa como [1 p.
308 ec. 6.46]:

[(0)=2e /Y[y cosNG + T, cos(N —2)8 +...+ ", cos(N —2n)8 +...+ —;-F

(2.53.6)
para N par.

[(0)=2e7Y9[[,cosNG + T cos(N —2)8 +...+ T, cos(N —2n)é +...
ot By cos 0]
(2.53.7)

para N impar.
EI modelo del transformador multiseccional se muestra en la figura 2.5.3.1

39

w2l



« bt > « >
ZOr Z, Z, 7, j|j z
4 s
<« <« - <« - <«
I_*0 r] rz FN

Figura 2.5.3.1. Coeficientes de reflexion parcial para un transformador de
acoplamiento multiseccion [1 p-308 fig. 6.14 |.

La importancia de estos resultados se basa en el hecho que se puede
sintetizar la respuesta de cualquier coeficiente de reflexidon como una

funcidn de frecuencia, eligiendo propiamente [, y usando suficiente nimero
de secciones N. Una serie de Fourier puede representar a una funcion
arbitraria.

La formula (2.5.2.10) contiene la dependencia de frecuencia expresada a
través de la variable . Ahora aparecen diferentes posibilidades para obtener
la dependencia de frecuencia deseada. En este caso si queremos la respuesta
maximamente plana posible en la vecindad de la frecuencia central, como
resultado aparecen los transformadores binomiales.

2.5.4 Transformadores de acoplamiento de seccién miltiple binomial.

La respuesta pasabanda de un transformador de acoplamiento es muy plana
cerca de la frecuencia de disefio. Dado el nimero de secciones la respuesta
se hace tan lisa como sea posible. Este transformador también es conocido
como maximamente liso [1]. El disefio del transformador de N secciones
consiste en seleccionar tal funcién que las primeras N-1 derivadas de

I'(¢) sean ceros en la frecuencia central f,.
Tal respuesta puede ser obtenida si [1 p.309 ec. 6.47]

T(0) = A(l + e-2/8)N (2.5.4.1)
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donde A es una constante que se determina mas adelante,
Entonces la magnitud de [I'(0) es [1 p.309 ec. 6.48]:

T(O) = Aei0 " ¢i0 g0 " (2.5.4.2)

I'(@)=2" 4cos(@) " (2.5.4.3)

Se debe hacer notar que [(#) =0 para 6= Z, y que la
/s T

d?|T(8)|/d6" =0 para 8 = 5 para n=1,2,.,N-1.(0 = 5 corresponde a

la frecuencia central fyparaelcual [=1/4y 0 = fl = 723)

Podemos determinar la constante A calculando el limite f — 0. Entonces
&=/l =0 ysereducea[l p.309]

I(0) = 2¥ 4 (2.5.4.4)
ro) = ‘L2 (2.5.4.5)
Z,+7Z, o

La altima igualdad se debe al hecho que para =0 todas las secciones son de
longitud eléctrica cero.
Entonces, la constante A se escribe como [1 p.309 2c. 6.49]:
Z, -7
A=2-V TE T (2.5.4.6)
L+ 2,

Se expande I'(0) en (2.5.4.1) de acuerdo a la expansidn binomial [1 p.309 ec.
6.50]

N
(@)= A1+ e"zfg)N = A ZC,{}'e‘zf'”@ (2.5.4.7)
n=0
donde

!
cv- N (2.5.4.8)

(N = m)lnt’
son los coeficientes binomiales. Se debe hacer notar que
CY=Cy . CV=1ycCYy =N=C}_,.
El paso importante es igualar la respuesta de pasabanda deseado a la
respuesta actual [{ p. 310]:
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N
[(@)=A3Cle 20 =T, +Te72/0 +T,e /0 +T,e=6/0 4 + T, e-2N?

=0
(2.5.4.9)
Esto muestra que [, debe ser elegida como [1 p.310 ec 6.52]
I, =ACY (2.5.4.10)
ZL - Zo .
donde A esta dado por 4 =2V — =y CV son los coeficientes
Z, +Z,

binomiales.

En este punto la impedancia caracteristica Z, de cada seccién puede ser
encontrada por medio de los coeficientes de reflexion de cada tramo de cada
linea, pero una solucién simple puede ser obtenida usando la siguiente
aproximacion. Asumimos que I, es tan pequefia que podemos escribir [1 p.
310]

L —7Z 1, Z
o= 2ml 0 o g Sl (2.5.4.10)
Zm—f + Zn 2 Zn
se sabe que Inx = 2(x ~1/x +1), entonces usando (2.5.4.10) y (2.5.4.6) da
como resultado [1 p.310 ec.6.53]:

Z Z, —Z Z
In ntl 21*” — 2AC,£V — 2(2—1\/)___ L =0 ~ 2-N C}é\f In ZL

n L + 0 0
(2.54.11)
expresion que puede ser usada para encontrar Z,,, comenzando con n=0.
Estos resultados son aproximados pero generalmente son resultados ttiles
para 0.5Z, < Z, <2Z,.
Los resultados exactos para la sintesis de un transformador binomial estin
presentes en las tablas [2.5.4.1 y 2.5.4.2].

Tabla 2.5.4.1 Valores del disefio del fransformador binomial con tres escalones. [I
p.317 tabla 6.2].

| ZL ZE ZZ Z?:

ZO ZO ZO ZO

[5 1.0520 12247 1.4259

2.0 1.0907 14142 1.8337
3.0 1.1479 1.7321 2.6135
40 1.1907 2.00 3.3594
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Tabla 2.5.4.2 Valores del transformador binomial con dos escalones [I p, 311 £.6.1].

i: ZL Z] ZZ

: ZO ZO ZO
1.5 1.067 13554
2.0 1.1892 1.6818

30 [.3161 2.2795
4.0 14142 2.8285

2.5.5. Transformador de Chebyshev [1].

El transformador Chebyshev optimiza el ancho de banda pero produce un
rizo pasabanda.

Si tal caracteristica puede ser tolerada, el ancho de banda puede ser
substancialmente mejor que en el caso del transformador binomial para un
numero dado de secciones. El transformador Chebyshev es disefiado
igualando 1'(0) a un polinomio de Chebyshev el cual tiene las caracteristicas
optimas necesarias para este tipo de transformador.

El polinomios de Chebyshev de grado n es denotado por 7, (x).

L.os primeros cuatro polinomios de Chebyshev son:

Li{(x)=x (2.5.5.1)
7,(x)=2x% ~1 (2.5.5.2)
T, (x) = 4x3 — 3x (2.5.5.3)
T,(x) = 8x% —8x2 +1 (2.5.5.4)

Los polinomios de siguiente orden pueden ser encontrados usando la
formula de recurrencia:

T,(x)=2xT,_((x)-T, ,(x). - (2.5.5.5)
Los polinomios de Chebyshev tienen las siguientes propiedades:
Para —1<x <1, la magnitud del polinomio es 7, (x) <1. En este
intervalo, los polinomios de Chebyshev oscilan entre +1 y 1.
Para x > 1, la magnitud del polinomio es T, (x) > 1. Esta regién trazari el
intervalo de frecuencia fuera del pasabanda.
Para x >1, la magnitud del polinomio T, (x) se incrementa mas rapido
conforme n se incrementa.
Sea x =cos@ para x <1. Entonces se puede mostrar que los polinomios
de Chebyshev pueden ser expresados como 7, (cos@) = cosné o en forma
mas general como:
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T,(x)=cos(ncos™! x) para x <1 (2.5.5.6a)
T,(x) = cosh(ncosh ! x) para x >1. (2.5.5.6b)
Deseamos un rizo igual en el pasabanda del transformador, es necesario

trazar ¢, para x =1y 7 —0,, para x=-1, donde 6, y 7 —8,, son los
limites mas bajos y mas altos del pasabanda como se muestra en la figura

cos
2.5.2. Esto se puede realizar remplazando cos@ en (2.5.5.6a) con — - -
cosd,,
quedando asi:
cosd cosé
I,( - -)=T,(sech, cosf)=cosnfcos™(--——)]. (2.5.5.7)
cos@, cosd,,
Entonces secd,, cos@ <1 para 0,<0<m-6,, asi

T,(secd,, cos@) <1 sobre este mismo intervalo.

Después cos” @ puede ser expandido en una suma de términos de la forma
cos(n —2m)@ , los polinomios de Chebyshev (2.5.5.1 a 2.5.5.4) se pueden
escribir de la siguiente forma..

T, (sech,, cos@) =secl, cosf (2.5.5.8a)
T,(secl, cos@) =sec? A, (1+cos20)—1 (2.5.5.8b)
T;(secd,, cos@) =sec® §,,(cos38 +3cos @) —3sech,, cosd
(2.5.5.8¢)
T,(sect, cos@) =sec? G, (cos48 +4cos20 +3) —4dsec? 6, (cos2@ +1)+1
(2.5.5.8d)

Los resultados anteriores pueden ser usados para disefiar transformadores
con cuatro secciones.

Disefio de transformadores Chebyshev [1].
Podemos sintetizar un pasabanda de rizo haciendo I'(8) proporcional a

Ty (secd,, cosf), donde N es el nlimero de secciones en el transformador.
Usando (2.5.3.6) y (2.5.3.7) obtenemos:
[(8) =2e /N[, cos N + T, cos(N —2)8 +..+ T, cos(N - 2n)6 + . |
(2.5.5.9)
I'(6) = Ae~¥0T, (sec@,, cos @) (2.5.5.10)
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donde el ultimo término en la scrie anterior es (1/2)["y,, para N par y
F(v_1y/2 cosd para N impar.

Como en el caso del transformador binomial, encontramos la constante A
haciendo @ = 0, que corresponde a la frecuencia cero. Esto es

L, -7
I0)y="F—"2 = AT, (sech, ). (2.5.5.11)
Z,+7Z,
Entonces, tenemos
L, — 7
g=fr%0 L (2.5.5.12)

ZL + ZO TN (Secgm)
Ahora si el maximo de magnitud de coeficiente de reflexion en el pasabanda
es [y, entonces de la ecuacion anterior [',=A. debido a que el maximo valor

de T, (sec@,,) esigual a uno en pasabanda.
Entonces 6, se determina despejando Ty (secd ) de (2.5.5.12) y
sustituyendo en sec@,, se tiene:

1 1 Z,-2
sec, = cosh| —cosh!f -~ & =0 (2.5.5.13)
N I, Z,+Z,
Una vez que 8, es conocido, el ancho de banda fraccional puede calcularse
como:

N oy 4

; (2.5.5.14)
0 T

La I, puede ser determinada usando los resultados de T, T,,. T3 y T4 para

expander 7, (secd, cosf) e igualando términos similares de la forma
cos(N ~2n)6.

2.5.6 Transformadores suaves

Cuando el nimero N de secciones discretas se incrementa, la diferencia entre
impedancias caracteristicas de las dos secciones cercanas se disminuye. Esto
es en el limite de un nimero infinito de secciones, aproximamos a un
continuo cambio de impedancias. Como resultado podemos obtener un
transformador alisado {1], ver fig. 2.5.6.1. Cambiando el tipo de alisado se
puede obtener diferentes caracteristicas pasabanda.

Considere la linea alisada que contiene un numero de secciones de longitud
Az cada una, ver figura 2.5.6.2.

Debido a la diferencia entre las impedancias caracteristicas aparece el
coeficiente de reflexion Al'.
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Z+ANZY—7 AZ
[ = (--—-——W—l—r—rw = — (2.5.6.1)
(Z+AZY+7Z 27
En el limite cuando AZ — (0 tenemos un diferencial exacto del coeficiente
de reflexion.

gr= 9% _1dnziz,)

= = (2.5.6.2)
2Z 2 dz
de aqui:
d(In f(z)) _ 1 df(z) (2.5.6.3)
dz f dz

Entonces usando la teoria de pequefias reflexiones, el coeficiente de
reflexion total para z=0 puede ser encontrade por la suma de todas las
reflexiones parciales con sus apropiados recorrimientos de fase:

L
1'(0) = ! [ =2t d ln(é)dz (2.5.6.4)
2.2 dz Z,

donde & = 2 fIz Ver figuras 2.5.6.1 y 2.5.6.2.

e | .
0 L Z
Figura 2.5.6.1. Seccidn de acoplamiento de linea de transmision suave [1 p.319 £.6.18].
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L ——
L 7H+AZ
|
z z+AzZ z

Figura 2.5.6.2. Modelo para longitud diferencial con cambio de impedancia por pasos.

Si la impedancia Z(z) es conocida, el coeficiente de reflexién ['(0) puede ser
encontrado como una funcién de frecuencia. Si I'(0) es especificada
entonces en teoria Z(z) puede ser encontrada.

Existen diferentes tipos de alisamientos como exponencial, triangular,
Klopfenstein

2.5.7. Conclusion de los transformadores de impedancia.

Se tienen diferentes tipos de transformadores con caracteristicas muy
diferentes.

El transformador de un cuarto de longitud de onda tiene el ancho de banda
de acoplamiento relativamente estrecho. Pero el disefio mencionado puede
ser extendido a transformadores de seccién maltiple en una forma metddica
para anchos de banda mas amplios. Estos transformadores pueden ser
sintetizados para producir Optimo acoplamiento sobre una banda de
frecuencias deseada.

La respuesta en frecuencia del transformador binomial es Optima en el
sentido que para un nimero de secciones la respuesta es tan lisa como sea
posible cerca de la frecuencia de disefio. ‘

Los transformadores de acoplamiento de Chebyshev optimizan el ancho de
banda con la desventaja de presentar un rizo en la respuesta pasabanda.

Los transformadores suaves son otra opcidén para hacer acoplamiento entre
dos impedancias. En lugar de tener incrementos discretos de impedancia
caracteristica los transformadores suaves se caracterizan por un cambio
continuo de impedancia caracteristica.

La desventaja de los transformadores suaves es su mayor longitud
comparando con los transformadores multiseccionales.

Por tanto el transformador de multisecciéon binomial se elige para este
trabajo debido a que presenta una buena caracteristica de respuesta y
facilidad de construccion.
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Es importante tomar en cuenta la impedancia caracteristica y la constante de
propagacion para la construccion del transformador.
L.a impedancia caracteristica de una linea que soporta ondas TE esta dada

por la expresién:

Zy= —0m (2.5.7.1)

Z,., es la impedancia caracteristica para f = o de la guia de onda circular.
A es la longitud de la onda.

A. es la longitud de onda de corte.

y la constante de propagacion f# esta dada por:

p= K-k

k es el numero de onda.

k. es el nimero de onda de corte de la gufa de onda.

De acuerdo con el método del disefio del transformador binomial, la longitud
de cada seccidnesde 4, /4.

La longitud de onda en la guia de onda se calcula de acuerdo con la siguiente
férmula:
A
A, = ___‘1{ (2.5.7.2)

1— (502

' ;LC
Entonces, para el disefio del transformador binomial necesitamos calcular
Zo, ¥ A, de la guia de onda circular con poste para determinar

posteriormente 4, y Z,.
Para obtener los parametros mencionados de la guia de onda circular con
poste, se recurre al método de resonancia transversa.
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2.6 Técnica de resonancia transversa,

De acuerdo a las soluciones generales de las ecuaciones de Maxwell para
ondas TE o TM, una estructura de gufa de onda se caracteriza por una
constante de propagacion:

B= kE-kZ= k?—kZ -k (2.6.1)

donde
2,2
k, = '-,kx +k}, (2.6.2)
es el numero de onda de corte de la guia. Esto es si conocemos 4, , podemos

determinar la constante de propagacion de la guia; &, se obtiene resolviendo
la ecuacion de onda sujeta a las condiciones apropiadas de la frontera.

Esta técnica es muy poderosa y general pero puede ser complicada para
guias de ondas de seccién compleja, especialmente si las capas de
dieléctricos estan presentes.

L.a solucion de la ecuacién de onda da una descripeidn completa dentro del
campo electromagnético.

La técnica de resonancia transversa emplea un modelo de linea de
transmision de la seccién transversa de la guia y da una solucion mas simple
y mas directa para la frecuencia de corte.

El meétodo mencionado estd basado en el hecho de que en una guia de onda
en la frecuencia de corte ocurre la resonancia transversa.

Esta situacion puede ser modelada con un circuito de linea de transmisién
equivalente operando en resonancia. Una de las condiciones de tal linea
resonante es el hecho de que en cualquier punto de la linea, la suma de las
impedancias de entrada observadas del lado derecho y del lado izquierdo
debe ser cero para toda x.

Zh(x)+Z,(x)=0 (2.6.3)

donde Z! (x) y Z! (x) son las impedancias de entrada observadas del

lado derecho e izquierdo respectivamente, en el punto x de la linea.(ver
figura 2.6.1).
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y y

Z ()

7 %)

Figura 2.6.1. Circuito equivalente en resonancia transversa.

La técnica de resonancia transversa solo da resultados para la frecuencia de
corte de la guia

SI necesitamos calcular los campos o atenuacion debido a las pérdidas en el
conductor, la solucion de la ecuacion de onda serd requerida.

2.6.1 Modos TE de una guia de onda parcialmente cargada.

La técnica de resonancia transversa es particularmente usada cuando la gufa
contiene capas dieléctricas. En el caso mencionado las condiciones de
frontera requieren de la solucidn de ecuaciones algebraicas simultaneas en la
aproximacion de la teoria def campo.

Por ejemplo se considera la guia de onda rectangular parcialmente llena con
dieléctrico (ver figura 2.6.2), para encontrar las frecuencias de corte de los
modos TE. Entonces el circuito equivalente mostrado en la figura 2.6.2
puede ser usado.

Aire kya’ Za
. . i} . y

Dielectrico
X

Figura 2.6.2. Guia de onda rectangular parcialmente llena con dieléctrico y el circuito
equivalente de resonancia transversa.
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Para modo TE la impedancia caracteristica puede ser estimada por:

kn k
7, = A _ Koo (2.6.1.1)

Ho

vacia, se caracteriza por una constante de propagacion kya y tiene una

donde k£, = w,ljuoso > Ty = . Para t < y < b la guia de onda esta

impedancia equivalente caracteristica dada por:

2, = "0 (2.6.1.2)
ke
Aplicando la condicién
Zr(x)+Z! (x)=0, (2.6.1.3)
tenemos
ktank ,(d-t)+ kydtankyar =0 (2.6.1.4)

Las constantes £,, y k,, son desconocidas. Una ecuacién adicional puede

ser obtenida del hecho que la constante de propagacion B debe ser la misma
para ambas regiones, para acoplamiento de fase de los campos tangenciales
en la frontera del dieléctrico. Esto es

B= &k2-kZ-k% = kI-kI-kZ, (2.6.1.5)

0 &.k2 - k;j’d =£k2 - kﬁa. (2.6.1.6)
Las ecuaciones (2.6.1.4) y (2.6.1.6) pueden ser resueltas numéricamente o
graficamente para obtener kya y k4. Hay un nimero infinito de soluciones

para los diferentes nimeros de variaciones de y. En la direccién de x
mi

sabemos que &k, = —— para la resonancia transversa en la direccion x.
a
Para los modos 7M de esta estructura se reemplaza las impedancias con
k y 17
k

Como vimos, la técnica de resonancia transversa es adecuada para el calculo
de la frecuencia de corte en el caso de la guia de onda rectangular
parcialmente rellena con dieléctrico.
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2.6.2 Modos TM para la guia de onda de placas paralelas.

En la frecuencia de corte cuando k£ =4, no se propaga la onda en la
direccion z. Los campos forman una onda estacionaria a lo largo de la
direccién y. El circuito equivalente es una linea de transmision de fongitud
d (la altura de la guia), cortada en ambas terminales (representando las
placas paralelas). La constante de propagacién para esta linea es k, lacual

determinaremos mas adelante.

El nimero de ondas de corte estara dado por k, = ky. La impedancia
equivalente de la linea de transmision equivalente es tomada como la
impedancia de onda de una onda TM con una constante de propagacion k,

Zo=Zpy =nk,k (2.6.2.1)
donde 77 = /J_/:E' es la impedancia intrinseca del material dentro de la guia

y k=@ pe esel niimero de onda.

Para cualquier punto a lo largo de la linea en el intervalo de 0 <y <d
tenemos:

L5, (¥) = jZyy tank (d - y) (2.6.2.2)
Z!,(y) = jZpy tank,y (2.6.2.3)
Usando la condicién (2.6.1.3) de la resonancia transversa, tenemos:
JZ gy (tank (d - y)+tank,y) =0 (2.6.2.4)
, senk,d
0 JLpy( T )=0 (2.6.2.5)

cos(k,(d — y))cosk,y
Esto determina los niimeros de onda de corte como

ni
k, = k}, = g, para n=0,1,2,.

La constante de propagacién puede ser encontrada como /£ = . sz ~ k2.
Para modos TE se cambia la impedancia caracteristica de la linea a
Zrg =nk/k,. El procedimiento puede ser simplificado debido a que por la
condicion Z7, (x)+ Z! (x) =0 debe ser valida para cualquier valor de x o
de y. Se puede seleccionar un punto a lo largo de la linea de transmisién para

simplificar la evaluacién de Z], (x) ode Z} (x).
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2.7 La matriz ABCD

La matriz ABCD permite con facilidad calcular los pardmetros de los
circuitos compuestos por elementos conectados en cascada.

El coeficiente de reflexion se obtiene de los elementos de la matriz de
dispersion. La representacion de los parametros Z, Y y S pueden ser usados
para caracterizar una red de microondas con un niimero arbitrario de puertos,
pero en la practica muchas redes de microondas consisten en una seccién en
cascada de dos o mas redes de dos puertos. Entonces veremos que la matriz
ABCD de la conexion en cascada de dos o mas redes de dos puertos puede
ser facilmente encontrada multiplicando las matrices individuales ABCD de
las redes de dos puertos.

La matriz ABCD estd definida para un bipuetto.

I] I?
Ly p
Puerto 1 T ' g E * v, Puerto 2
]

Figura 2.7.1. Red de dos puertos.

En términos de los voltajes totales y corrientes totales la matriz ABCD
puede ser definida segfin la siguiente expresion:

Vi=AV, + B, (2.7.1)
o en forma de matriz esta dada de la forma:

4 A B |V
= (2.7.3)

1, C D| I
Es importante hacer notar que un cambio en el signo de 7, se ha hecho. De
acuerdo con el cambio, /, estd definida como la corriente que fluye dentro
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del puerto 2. La convencion de que 7, fluye hacia afuera del puerto 2 serd
usada cuando se estd procediendo con matrices ABCD tal que en una red de

cascada /, sera la misma corriente que fluye dentro de la red adyacente.

> “» “»
—T.V— A, B [ *— A B “‘1’7
AR N o C, Dl e

Figura 2.7.2. Conexion en cascada de redes de dos puertos.

En lared en cascada de dos puertos (figura 2.7.2) tenemos que

K 4 B h
= (2.7.4)

Ly ¢ DL
Vo] [4, B[V,

SEI ARG I (2.7.5)
RE: C, DL \

substituyendo ¥, e [/, en la matriz ABCD da por resultado:;

V| (4 B4, BV

|1 Prjc D273 (2.7.6)
7 ¢ DG D1

el cual muestra que la matriz ABCD de Ia conexidn en cascada de la red de
dos puertos es igual al producto de las matrices ABCD que representan las
redes de dos puertos individuales.

El uso de la matriz ABCD lleva a tener un conjunto de matrices ABCD para
cada aplicacién para redes de dos puertos elementales que pueden ser
aplicados en la construccion por bloques para redes mas complicadas.

Los parametros ABCD para una linea de transmisién con impedancia

caracteristica Z, y coeficiente de propagacion £ pueden ser expresados de
la siguiente forma:
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A =cos fil (2.7.7)

B = jZ,sinfil (2.7.8)
C=jY,sinfl (2.7.9)
D =cos fl (2.7.10)

donde Y, es la admitancia caracteristica.

La matriz de impedancia.

Conociendo los pardmetros Z de una red, uno puede determinar los
parametros ABCD. De la definicion de los parametros ABCD y de los
parametros Z de lared de dos puertos tenemos:

=12,-1L,Zy, (2.7.11)
Vo=5Zy —1Zy (2.7.12)
4= _hZu 72y (2.7.13)
V2 1, =0 11221 Z21
= _hiu-hiy =7, Lo Z,
I, ¥, =0 1 ¥, =0 I V,=0
B=17, Lizy _ Z, Inln =L’y (2.7.14)
[, Z,, 25
I 1
c=t  _ 4 _ 1 (2.7.15)
v 7, =0 Ly Zy
L7z
sl 22 [ 2y _ Zy ! Zs, - (27.16)
1 V=0 f

Si la red es reciproca, entonces Z,, = Z,, y AD—-BC =1.
La red de dos puertos se puede describir en términos de los parametros de
impedancia como:
V=1Z,-1,Z, (2.7.17)
V, =12, —1,Z,, (2.7.18)
Si la red es reciproca entonces Z;, =Z, y Y, =Y,,. Estas son
representaciones equivalentes a los circuitos T y circuitos 7.
Otros circuitos que pueden ser representados por redes de dos puertos, si la
red es reciproca, tienen seis grados de libertad (las partes reales e

imaginarias de los tres elementos de la matriz), tales circuitos equivalentes
deberfan tener seis parametros independientes. Una red no reciproca no
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puede ser representada por un circuito equivalente usando elementos
reciprocos.

Matriz de dispersion.

La matriz de dispersion permite conocer el coeficiente de transmisién y el
coeticiente de recepcion en la entrada de una linea de transmision.

Se considera la red de N puertos, donde V| es la amplitud del voltaje de la
onda incidente en el puerto N, y ¥, es la amplitud del voltaje de la onda

reflejada del puerto N. La matriz de dispersidn, o matriz [S ], esta definida
en relacion a esas ondas incidentes y reflejadas como:

ol IS S o S [
Vs S V>t
2= 2 (2.7.19)
Vel Svio S | Vi |
0 se puede escribir:
-1=[s]r+] (2.7.20)
Un elemento especifico de la matriz S puede ser determinado como:
_h
e (2.7.21)

J Vii=0parak#;
Para una red de dos puertos la matriz de dispersion tiene 4 elementos:
Siys iz 815 Saa-
Los elementos S|y y S5, de la matriz indican el coeficiente de reflexion de
los puertos | y 2 respectivamente. _
Cuando las lineas de transmisidn conectadas al dispositivo estan terminadas
en impedancia caracteristica los elementos S, y 5,, indican el coeficiente
de transmision del puerto 1 al puerto 2 y el coeficiente de transmisidn del
puerto 2 al puerto 1.
Conclusion de 1a matriz ABCD.
Sila red es de baja pérdida, el cual es una buena aproximacién para muchas
uniones practicas de redes de dos puertos, algunas simplificaciones pueden
ser hechas en el circuito equivalente. Los elementos de impedancia o
admitancia son puramente imaginarios para una red de baja pérdida. Esto
reduce el grado de libertad para tales redes e implica que los circuitos
equivalentes T y m pueden ser construidos de elementos puramente
reactivos.
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El caso especial de una red de microondas de dos puertos ocurre
frecuentemente en la practica. Los circuitos equivalentes se pueden
representar por matrices para la conexién de redes de dos puertos.

Conclusiones del capitulo 2.

I.- Es importante elegir el medio de transmision adecuado a la polarizacién
de la onda electromagnética.

2.-El uso de diferentes polarizaciones permite enviar diferente informacion
en la misma frecuencia y, por consecuencia, aprovechar mas el medio de
transmision. La guia de onda circular soporta la polarizacion lineal y la
polarizacion circular.

3.- La impedancia caracteristica es un parametro importante de la linea de
transmision que permite caracterizar la linea de transmision en funcion de
sus dimensiones.

4.- Existen diferentes técnicas para la elaboracion del polarizador. El
polarizador con guia de onda circular con poste tiene la menor longitud de la
guia y es importante en el ahorro de espacio y peso de los sistemas de
comunicaciones.

Para el disefio es necesario obtener el minimo de reflexiones debido a la
diferencia de impedancias de la guia de onda circular y la guia de onda
circular con poste. :

5.- En el acoplamiento de impedancias utilizaremos el transformador
binomial por presentar una caracteristica plana en el ancho de banda.

Es necesario conocer la frecuencia de corte y la impedancia caracteristica de
la guia de onda con poste para obtener las dimensiones de la guia de onda
con poste que cumpla la funcién de un polarizador.

6.- La técnica de resonancia transversa es un método simple y directo que
permite calcular fa frecuencia de corte de [a linea de transmisién de seccion
compleja.
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3. Calculo.

El polarizador se disefia basandose en una guia de onda circular (ver pag.
31). Se colocan dos postes de metal dentro de la guia obteniendo asi
diferentes velocidades de fase para las dos componentes ortogonales de la
onda incidente con los planos de polarizacién paralelas y ortogonales al
plano del poste (ver figura 3.1).

</

¢

Fig. 3.1 Las componentes paralela y ortogonal a los postes en de la guia de onda
circular.

La seccion longitudinal de la guia de onda circular con poste se muestra en
la figura 3.2.

| IR

Fig. 3.2 Vista lateral de la guia.

La guia de onda circular se caracteriza por cierta impedancia caracteristica.
La impedancia caracteristica es diferente para la guia de onda con poste. Al
conectar las dos guias directamente aparece una fuerte reflexion. Para
acoplar las dos impedancias es necesario usar el transformador
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multiseccional. Se disefia el transformador binomial como un conjunto de
escalones (ver fig. 3.3).

=

Fig 3.3 Vista lateral de la guia de onda con escalones.

El tamafio del poste central debe ser de una longitud L tal que asegure una
diferencia de fase de 90 grados entre las componentes paralela y
perpendicular al poste al salir del polarizador.

Como resultado del calculo de un transformador binomial aparecen las
impedancias caracteristicas de escalones necesarias vy longitudes de seccidn
correspondientes.

Para transferir el esquema equivalente del transformador hacia el disefio
mecanico, se debe saber elegir la altura y ancho del poste para obtener la
linea de transmision con impedancia caracteristica necesaria. En otras
palabras, se debe calcular la impedancia caracteristica y frecuencia de corte
de la guia de onda circular con poste.

3.1 Aplicacion del método de resonancia transversal para el calculo de
la guia de onda con poste.

Se toma el método de resonancia transversal para una guia de onda con dos
postes. El método permite el célculo de las caracteristicas de la guia de onda
con la forma que adquiere al agregar los postes.

A la guia de onda circular con poste se divide en dos partes; guia de onda
derecha y la guia de onda izquierda.

Fig. 3.1.1 Guia de onda circular con postes.
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yl Yd

Fig. 3.1.2 Guia de onda circular con postes dividida en dos partes.

Se puede definir la admitancia de entrada para el lado derecho y4 y la
admitancia de entrada para el lado izquierdo y;.

Si se aplica el método de resonancia transversa [p. 49], se debe cumplir la
siguiente condicidn:

Y + Y= 0.

Debido a que las dos partes de la guia de onda son simétricas entonces
Yy =Y, yporlotanto y, =y, =0.

Para poder hacer el célculo de la admitancia y,; o y; se usa el modelo de la

linea de transmisién.
A la mitad de la guia de onda con poste se divide en varios segmentos de
longitud Ax donde Ax << A (ver fig. 3.1.3).

/

Fig. 3.1.3 Una mitad de la guia de onda con dientes dividida en varios segmentos.
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Cada uno de estos segmentos se representa con una linea de transmisién de

longitud Ax con una impedancia caracteristica Z;,. La pared de la guia de

onda se representa por un corto circuito.
Con este resultado se obtiene el esquema equivalente en la figura 3.1.4.

70 70N ZON- Zm
— — . IR Rt o1

. . | i i H : L1 T

Y, 2 o ¢ C e J
i ’ —_ r\—' }—[

[ R !
Fig 3.1.4. Esquema equivalente de lineas de transmision.

La linea de transmision inicial tiene una longitud Ax, con una impedancia
caracteristica Z,, y esta terminada en corto circuito. En la entrada de la
linea 1 se agrega una capacitancia C, en paralelo que representa el circuito

equivalente del escalén. Sucesivamente las secciones de la guia de onda
circular con poste (figura 3.1.3) se representan por las lineas de transmision

correspondientes de longitud Ax con impedancias Z,, Z;, Zosye. s Ly -
Al pasar a la zona de postes existe un escaloén grande. En el esquema

equivalente se representa el escalén por una capacitancia equivalente CJ.
El espacio entre los postes se representa por una linea de transmision de
longitud de la mitad del ancho del poste central //2.

Para calcular la impedancia de entrada Z, total, se comienza a hacer el
calculo desde Z,, es decir, desde la linea de transmision que esta conectada
a un corto circuito. Se puede calcular la impedancia de entrada Z, del
circuito con la siguiente expresion.

2y == JZ, tan fAx (3.1.1)
donde:
Z,, es laimpedancia de entrada del primer segmento.
Z,, es laimpedancia caracteristica del primer segmento.
El capacitor en seguida a la linea de transmision tiene una impedancia Z ..

La conexion paralela de la capacitancia y la linea de transmisién da por
resultado:
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ZaZc

el = o, o (3.1.2)
Loy +Ze
Una vez calculado Z ;. se calcula Z_, con la siguiente expresion.
L, + JZy, tan fAX

L+ jZ, tan SAx
donde
Z,, es la impedancia de entrada en la linea de transmision 2.
La capacitancia en paralelo produce una impedancia de entrada para la linea
de transmision de:

_ Ze L
-z e+ Z;
donde Z,, es la impedancia que se observa en la entrada de la linea de
transmision 2 (ver fig. 3.1.4).

Se sigue el mismo procedimiento en forma sucesiva hasta obtener Z,, .

Z'y = Zon g_eN—l +_JZUN ta,n,é/_\f (3.1.5)
Zow + JZ oy tan fAx

El escalon grande que existe debido al poste se representa por una

capacitancia C’.

o (3.1.4)

! it
_ L Lo
ec Zr Z.'
eN T 40
Observando la fig.3.1.4 se toma en cuenta la linea de transmisién de longitud
[ /2 que equivale el espacio entre los postes.

Lt jlytan pl/2
Lo+ jZ, tan fI/2

(3.1.6)

Z,=2, (3.1.7)

o bien se obtiene la admitancia total a la entrada y, se calcula con la

- : 1
siguiente expresién y, = -—-.
d
Para todas las lineas de transmision la constante de propagacion es:

f=w pe,.
Calculando la admitancia total de entrada y, para diferentes frecuencias,
podemos encontrar la frecuencia f_,, donde y, es igual a cero (ver fig.

3.1.5).

ero
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Figura.3.1.5. Grdfica de admitancia de entrada total respecto a la frecuencia.

De acuerdo con la técnica de resonancia transversal {1], £, es igual a la

frecuencia de corte f,.
Para ejercer el célculo de la linea de transmision se necesita su impedancia
caracteristica:

2, (f) = Lo (3.1.8)

donde f esla frecuencia de operacion.

Entonces se debe encontrar 7, , que es Z, para f =0,

Encontrada la frecuencia de corte se requiere Z,,, que se obtiene tomando
en cuenta la derivada de la admitancia respecto a la frecuencia en el punto
f = f,, (seglin investigaciones de la Doctora Orleanskaya, comunicacion
personal [16]). Entonces, calculando la admitancia para un valor un poco

mayor de la frecuencia de corte y calculando la admitancia para un valor un
poco menor que la frecuencia de corte en la expresion se obtiene:
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¥, & YallH Afé %_(_fgiﬂf_)_ (3.1.9)

, — . d
Se obtiene la derivada de la admitancia respecto a la frecuencia dy en la

: l
frecuencia de corte. Después se puede tomar en cuenta que Z,, = —-.

e Qoo
Con este procedimiento se encuentra la frecuencia de corte, la longitud de
onda de corte, la impedancia caracteristica de la guia de onda considerando
los postes.
La constante de propagacion para una guia de onda circular con poste esta
dado por:

p= w?¢yuy—k? donde k2 = w2eyu,. Entonces, queda asi:

— 2 2 g1
ﬁ*”‘la) goﬂo —a)cgoﬂo (3-110).
En una guia de onda circular para una frecuencia @ para los modos TE se
tiene una frecuencia de corte £, ...
Cabe hacer notar que la frecuencia de corte de la guia de onda circular con

poste siempre es menor a f,;,..

Al reducirse la frecuencia de corte f, al introducir los postes la constante de
propagacion (3.1.10) aumenta. Si aumenta la contante de propagacion la
velocidad de fase disminuye segln la siguiente expresion:

w

ﬁ:,
Yy

donde /3 es la constante de propagacion y v s es la velocidad de fase de la

(3.1.11)

onda en la guia de onda con poste.

Por lo tanto, con la disminucion de la velocidad de fase se obtiene un retraso
de la onda con plano de polarizacién paralelo a los postes necesario para la
elaboracion del polarizador.
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En las siguientes graficas se observan las caracteristicas calculadas para una
guia de onda con radio de 3.6 mm, el ancho del poste es de 0.4 mm.

Se observa de la grafica la disminucidn de la frecuencia de corte al aumentar
la altura # del poste dentro de la guia.

X 1010

2.5

160 _____ L

frecuencia de corte , Hz

o
o
m

1.5
altura h, m X 10—3

Fig. 3.1.6. Grifica de la frecuencia de corte en Hz en funcién de la altura del poste
dentro de la guia de onda circular.
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Se observa que la impedancia Z,,, se disminuye al aumentar la altura h del

poste dentro de la guia. (Ver figura 3.1.7).

Gra ficas para 0.3 mm y 0.4 mm de ancho.
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Figura 3.1.7. Grifica de la impedancia Z 0w €N funcion de la altura del poste dentro

de la guia de onda circular.
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3.2 Procedimiento de diseifio del polarizador.

Ejemplificamos el disefio del polarizador con el siguiente ejemplo:
a) La frecuencia central de 32 GHz.

b) El radio de la guia de onda 7 es de 3.6 mm.

c) La altura del poste central /4, es de 2 mm.

max

d) El ancho del poste /es de 0.4 mm.
e) El transformador multiseccional es de 3 escalones.

Se desea determinar las longitudes /, /, /5, L., v alturas kb h, hy de
los escalones como se muestra en la figura 3.2.1:

Fig. 3.2.1 Vista Sfrontal de la guia.

113 h .
1,13 max :
i

12 13 Lcentral

Fig. 3.2.2 Longitudes y alturas de los escalones.
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Al principio, usando el método de resonancia transversal se calcula la
dependencia Z,, de la altura del poste, asi como la dependencia de la

longitud de onda de corte de la altura del poste.
Las graficas correspondientes se muestran en la figura 3.2.3.

800 . . . .
] L] i ] 1 1
1 I : : : :
] 1 1 1 1 1
7000 - - .- - - - - A e Fomee- dmm o .
} : : :
1 1 ] 1
1 1 1
GO0}~ m oot N oo R S e _
1 t [} 1
1 1 F I
1 1 1 1
w 500L_..___ I I N Ce e d o mees e N
E : I
K oy
O : :
3 4000 - . % ______ { _______________________________ _
1 ]
i i
300 .. __ b . e N _
: :
200k -t R R R e N 1
1 1 1 1 1 1
: : : ! \ :
100 I ) : : : :
0 0.5 1 15 2 2.5 3 3.5

altura h, m X 10-:s

Fig, 3.2.3 Dependencia de Z 0w €M funcion de la altura del poste para una guia de
radio 3.6 mm, el ancho del poste es de 0.4 mm.. '

El valor de Z,,, disminuye al aumentar la altura del poste.

68



0.028

0.026 - _____ 4 ...... e oo N SO A i
0.024L - __ .. e e I T R A .
E | 1 1
5 : | E
T 00220 ___._ O b Y SR _
[&] 1 1 1
© 1 ] 1
© : : :
S 002L-.o-.. I SO Lo Lo df e e _
= ] ]
[e] 1 ]
a I :
5 00181 o a Lo __. Lo . R S .
2 X |
Is)) )
[ 3 |
S BO1BE c oo hc e bmn e i
0.014L - oo oot S -
: : :
] 1 1 1
0.012 i 1 ; l
0 0.5 1 1.5 2 25 3 3.5
altura b, m X 1 0-3

Fig.3.2.4 Dependencia de la longitud de onda de corte en funcion de la altura del poste
dentro de la guia de onda de radio 3.6 mm el poste es de 0.4 mm de ancho.

Se observa, que el aumento de la altura del poste provoca la disminucién de
Zy, Yy el aumento de la longitud de onda de corte.
Con estos datos se puede calcular:
La frecuencia de corte del modo TE|, de la guia de onda circular con la
siguiente expresion:

3-10%. p,

forp = ———""+ =24 4GHz (3.2.1)
27

donde a es el radio de la gniay p,, eslaraiz para el modo 7E,,.

La frecuencia de corte del modo 7M,, en la guia de onda circular se calcula
con la siguiente expresion:
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3 ) ]0\ ’ pm”
ﬁh\! = oo
2ra
Donde a eselradiodelaguiay p,,, eslaraiz para el modo TM ;.
En este intervalo de frecuencias donde se realiza el régimen unimodal la
trecuencia central es de 3245 GHz. Se toma esta frecuencia como la

trecuencia central del célculo.

Se calcula la Z,,, para la guia de onda circular y da como resultado 736
ohms. La longitud de onda de corte de la guia de onda circular con un radio
de 3.6 mm, es de 12 mm.

La Z,, de la guia de onda con los postes de altura de 2 mm da por resultado

411 ohms.
La impedancia caracteristica de la guia de onda circular en la frecuencia
central se calcula con la siguiente expresion:

z,= - _ 1530 (3.2.3)
]_(/1(.' ).’
A

Lo

= 40.5GHz (3.2.2)

Donde A, es la longitud de onda transversal en el vacio y A, es la longitud
de onda de corte en la guia de onda circular.

La impedancia caracteristica de la guia de onda circular con poste en la
frecuencia central es de:

Z,=— % _y910 (3.24)

Ay
1___ THE
(,1)

' o
donde A, es la longitud de onda transversal en el vacio.
Aep
Entonces el problema consiste en el acoplamiento de la guia de onda circular
con impedancia caracteristica de 1153Q) y la guia de onda circular con poste
con impedancia caracteristica de 491€2.

Para obtener el acoplamiento escogemos el transformador multiseccional
binomial de tres escalones como se muestra en la figura 3.2.5.

es la longitud de onda de corte en la gnia con poste.
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Fig.3.2.5 Esquema del transformador multiseccional binomial de tres escalones.

En nuestro caso Z; es la impedancia caracteristica de la guia de onda

circular con poste en la frecuencia central y Z, es la impedancia de la guia

de onda circular.

El transformador binomial para 3 secciones tiene los valores de impedancias
normalizadas de cada seccion expresados en la siguiente tabla de disefio:

Tabla 3.1 Tabla de valores de impedancia normalizada del transformador binomial

<+»>

central

tecricos para 3 lineas de transmision.

2 Z 2y Zs
L Zy Zy £y Z
1S5 1.0520 1.2247 1.4259
2.0 1.0907 1.4142 1.8337
3.0 1.1479 1.7321 2.6135
1 4.0 1.1907 2.00 3.3594

Para 7, = 11530y Z, = 49142 se obtiene una relacién de impedancias de 2.34,
para el transformador binomial de tres escalones obtiene los siguientes

valores:
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Tabla 3.2 Tubla de valores de impedancias normalizadas de la guia de onda con
Z, = 115302y Z, = 49142,

. 2.34 1.1124 1.5312 2.1077

Estas relaciones permite obtener las impedancias de cada seccion del
transformador.
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Figura 3.2.6. Grdfica de la impedancia caracteristica en la frecuencia central con
respecto a la altura del poste.

Al desnormalizar los valores se obtienen los siguientes impedancias
caracteristicas de los escalones.
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Tabla 3.3 Valores desnormalizados del transformador.

| Z, Z, Z, Z, Z,
14910 546.18Q 751.82Q 1034.88€Q2 1153Q
Los valores de impedancia se desnormalizan con la siguiente expresion.
Z,, = —,Zim(h) (3.2.5)
[—( __fwf_'{e )2
j-cemf'al'

7o la impedancia caracteristica en la frecuencia en el infinito.

J.ome 18 frecuencia de corte en la guia de onda.
Seonra frecuencia central de 32 GHz.

Usando los resultados anteriores se puede calcular la dependencia de la
impedancia caracteristica de la guia de onda con poste en la frecuencia

central de la altura del poste (fig. 3.2.6).

Usando la figura 3.2.6 , para cada valor de impedancia (tabla 3.3) se obtiene

un valor de altura.

La longitud del escalén se obtiene con la siguiente expresion para cada uno

de los elementos excluyendo la longitud del elemento central:

A
li= =2 S (3.2.6)
4 1-(2)2
ﬂ’cpi

A €s lalongitud de onda de corte para cada escalon i.

Ay es la longitud de onda de la guia.

Los resultados obtenidos por el programa son:

Las alturas para los escalones se presenta en la tabla 3.4:

Tabla 3.4. Alturas de los escalones.

hi h2 h3 h4 h5 h6 h7

0005 0013 0018 0020 0018 0013 0005

Las longitudes de cada escaldn se presenta en la tabla 3.5:

Tabla 3.5 Longitudes de los escalones.
1 12 13 14 15 16 17
i.0034 0031 .0028 0014 .0028 0031 0034
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Ahora se puede proceder con el calculo de coeficiente de transmision S,

del polarizador en la frecuencia central. Para calcular el S,, se usa el
método de las matrices ABCD. La matriz ABCD; se calcula como el
producto de las matrices ABCD de cada uno de los segmentos.

ABCD; =117, ABCD, (3.2.7)
donde ABCD; esla matriz ABCD total.

y ABCD,; es la matriz ABCD de la seccion i.
I.os elementos de la matriz ABCD son:

SN
ABCD(1,]) = cos(gg— - (22 .1 (3.2.8)
/1() . /?‘cpc
Z Ay
ABCD(1,2) = —=02_ sen(g—j-?—_\fl—~(ﬁ~)2 1) (3.2.9)
oMy A Age
=)
/f{’cpc
-y P
ABCD(21) =~ —2 _gen(*" 1-( )2 .1) (3.2.10)
ZODO 0 ‘\; ﬂ’cpc
R
ABCD(2,2) = cos(fzﬁi 1 — (=22 1Y (3.2.11)
Z’O ‘ /?“cpc

Al obtener ABCDy, se puede calcular la magnitud .S, y la fase pg, del

coeficiente .S,,.

2
Sy =
ABCD ) + (1B 3?6(1’2) )+ ABCD(2,1) x [Q%MT + ABCD(2,2)
—— 1~ (o)
1= Ay U e
‘. /'[’c()

(3.2.12)
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Este coeficiente de transmisién S,; en la formula (3.2.12) corresponde a la
onda con la polarizacion paralela al poste.

Tomando en cuenta, que los postes no intervienen en la propagacién del
modo T£,, con polarizacioén perpendicular a los postes, la onda mencionada
al pasar a través del transformador disefiado va a experimentar el retraso de
fase igual a:

oy
27 1-("7)2
//{CC !
Ap, =———— - =] (3.2.13)
/10 1=1
La diferencia de fase entre las dos componentes ortogonales en la salida del
polarizador es de Apr,y = @5 — A, .

Para el polarizador ideal, Ag;,,, debe ser igual a 90 grados. Se puede
alcanzar la Ay, de 90 grados cambiando la longitud del poste central L .

El error que se produce es 0 =90 — A4, .
Para eliminar el error es necesario aumentar la longitud del poste central /..
El valor del incremento AL puede ser calculado tomando en cuenta que

0 =Af-AL, donde AS es la diferencia de las constantes de propagacion
correspondientes a dos polarizaciones ortogenales.

Entonces:
o
AL = A = e 0 ) (3.2.14)
2r 1-(70)2 27 1-(5%)?
. j’cc l",' /ICP
Ao Ao

donde:
A, €s la longitud de la guia de onda con postes paralelos.

A, €s lalongitud de onda en la frecuencia central.

Ao es la longitud de ta onda en la guia de onda.
Una vez calculado el valor de AL se agrega a la longitud total del poste
central para obtener una diferencia de fase de 90 grados.
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Conclusiones del capitulo 3.

l.- El método del transformador binomial permite acoplar la guia de onda
circular a la guia de onda circular con poste para obtener un minimo de
reflexiones.

- El método de resonancia transversa calcula la frecuencia de corte de la
guia de onda con poste, es decir, el valor de la frecuencia para el cual [a
admitancia de entrada es cero es la frecuencia de corte.

3.- En el calculo de la impedancia de la guia de onda con poste se aproxima
por un esquema equivalente de un conjunto de lineas de transmision dentro
de la guia de onda. En este esquema se toman en cuenta las capacitancias
producidas por pequefias diferencias de altura dentro de la guia y la
capacitancia producida por la diferencia de altura del poste a las paredes de
la guia de onda. Asi se hace el calculo mas cercano al valor real.

4.- Por medio de la frecuencia de corte se calcula la impedancia
caracteristica en funcién de la altura del poste dentro de la guia. La
impedancia caracteristica y la frecuencia de corte en funcion de la altura se
utilizan para el célculo de las dimensiones (altura y longitud) de los
escalones del transformador binomial.
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4. Disefio.

4.1 Resultados obtenidos del disefio.

El algoritmo desarrollado en el capitulo 3 fue aplicado para el célculo de
diferentes tipos de polarizadores.

Diserio 1.

Al principio presentamos el célculo de un polarizador basado en la guia de
onda circular con radio de 3.6 mm y poste de 1 mm de altura maxima y 0.4
mm de ancho.

Se asegura que las reflexiones sean minimas en un ancho de banda y la
diferencia de fase de 90 grados se obtiene en la frecuencia central. El disefio
se hace para 2 escalones.

Como resultado del célculo descrito en el capitulo 3 se obtienen los
siguientes parametros de la estructura:

Tabla 4.1 Altura y longitud de cada escalon dado en metros.

Altura .0004 0008 0010 0008 0004

Longitud | .0035 .0033 0192 0033 0035

Disefi 0 de 1 mm con 2 escalones sin optimizar
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Fig. 4.1.1. Grifica del coeficiente de reflexion para la componente con el vector de
polarizacion paralela al poste en funcién de la frecuencia normalizada a la frecuencia
central. (feenra=32 GHZ.).
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La simulacion numérica del comportamiento del polarizador da resultados
presentados en las figura 4.1.1 y 4.1.2

Podemos observar el minimo del coeficiente de reflexion en cercania a la
frecuencia central. La fase diferencial es igual a 90 grados para la frecuencia
central como se puede observar en la figura 4.1.2. En un ancho de banda de
0% Ia fase diferencial estd entre 80 y 100 grados.

Disef o de 1 mm con 2 escalones sin optimizar
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Frecuencia normalizada a la frecuencia central de 32 GHz.

Figura 4.1.2. Grdfica de la diferencia de fase en grados de los modos ortogonales de
propagacién en funcion de la frecuencia normalizada a la frecuencia central
(fEemmF-Q GHZ)-

Los valores con coeficiente de elipticidad [pag. 13 férmula 2.1.3.18]

menores a 1.5 dB tienen una diferencia de fase de los modos de propagacion
de 80 a 100 grados con un ancho de banda del 10%.
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Se muestra en la figura 4.1.3 y 4.1.4 las caracteristicas optimizadas del
polarizador.
En la tabla 4.2 se muestran los parametros del polarizador después de
optimizar sus caracteristicas.

Tabla 4.2. Altura y longitud de cada escalon dado en metros.

“Altura 0003 :0009 0012 0011 .0006
" Longitud .0035 0033 0192 .0033 0035
Disefi o de 1 mm y 2 escalones optimizado
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Frecuencia nomalizada a la frecuencia central de 32 GHz

Fig. 4.1.3 Grifica del coeficiente de reflexion para la componente con el vector de
polarizacion paralela al poste en funcion de la frecuencia normalizada a la frecuencia
(feentra=32GH. Z)-
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Disefio de 1 mm y 2 escalones optimizado
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Figura 4.1.4 Grdfica de la diferencia de fase en grados de los modos 'ortagonales de
propagacion en funcion de la frecuencia normalizada a la frecuencia central
menrraF 32GHZ)-

Podemos mencionar que la optimizacion no resultd ser eficiente . En la
figura 4.1.4 no se observa el mejoramiento en comportamiento de la fase
diferencial.
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Disefio II

Se hace el célculo de un polarizador basado en la guia de onda circular con
radio de 3.6 mm y poste de 2 mm de altura maxima y 0.4 mm de ancho.

El disefio se hace para dos escalones.
Como resultado descrito en el calculo descrito en el capitulo 3 se obtienen
los siguientes parametros de la estructura:

Tabla 4.3 Altura y longitud de los escalones del polarizador dade en mm.

Escalén 1 | Escalén 2 | Poste Escalon 4 | Escalén 5
Altura ) 1.6 2.0 1.6 8
Longitud 3.3 2.9 4.5 2.9 3.3
g
Polarizador 2 mm y 2 escalones sin optimizar
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Frecuencia nomalizada a la frecuencia central de 32 GHz.

Fig. 4.1.5 Grdfica del coeficiente de reflexién para la componente con el vector de
polarizacion paralela al poste en funcion de la frecuencia normalizada a la frecuencia
central (feenera=32 GHZ).

En un ancho de banda superior al 20 % tiene un coeficiente de reflexion

menor a 0.05.
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Polarizador 2 mm y 2 escalones sin optimizar
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Frecuencia normalizada a la frecuencia central de 32 GHz.

Figura 4.1.6 Grdfica de la diferencia de fase en grados de los modos ortogonales de
propagacion en funcion de la frecuencia normalizada a la frecuencia central
(f centrar= 32 GHz).

Para este caso el comportamiento de la fase diferencial resulté ser mejor que
en el caso de la altura maxima del poste de 1 mm. Tiene 12 % de ancho de
banda para valores de coeficiente de elipticidad menor a 1.5 dB.
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El disefio anterior fue optimizado con el uso de herramientas Matlab.

Como resultado descritos en el capitulo 3 se obtienen los siguientes
parametros de la estructura:
En la tabla 4.4 se presentan las cuatro dimensiones de la estructura

mencionada.

Tabla 4.4 Altura y longitud de los escalones del polarizador dado en mm.

il Escalén 1 | Escalon 2 | Poste Escalén 4 | Escalon 5
I Altura 8 1.8 2.4 2 .9
Longitud | 3.3 3.0 3.1 2.8 3.2
Polarizador con poste de altura ma xima 2 mm y 2 escalonss
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Frecuencia normalizada a ia frecuencia central de 32 GHz

Fig. 4.1.7 Gridfica del coeficiente de reflexion para la componente con el vector de
polarizacion paralela al poste en funcion de la frecuencia normalizada a la frecuencia

central (feentra=32 GHZ).

En un ancho de banda del 23 % se obtiene un coeficiente de reflexidén menor

a 0.05.
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Polarizador con poste de altura ma xima 2 mm y 2 escalones con optimizacié n
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Figura 4.1.8 Grdfica de la diferencia de fuse en grados de los modos ortogonales de
propagacion en funcion de la frecuencia normalizada a la frecuencia central
(f;‘emrm‘zjz GHZ)-

Para este caso podemos observar un mejoramiento en el comportamiento de
la fase diferencial. El ancho de banda donde la fase diferencial esta en los
limites de 80 grados a 100 grados se extendié de 12% a 14%, para estas
frecuencias el coeficiente de elipticidad no excede de 1.5 dB.
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Diserio II1.
Se hace el calculo de un polarizador basado en la guia de onda circular con
radio de 3.6 mm con un poste de 2 mm de altura mixima y 0.4 mm de

ancho. El disefio se hace para tres escalones.

Como resultado descritos en el capitulo 3 se obtienen los siguientes
parametros de la estructura:

Tabla 4.5 Altura y longitud de los escalones del polarizador dado en mm,

f Altura 5 1.3 1.8 2 1.8 1.3 )
| Longitud | 3.4 3.1 2.8 1.4 2.8 3.1 34
Coeficiente de reflexion
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Frecuencia nommalizada a la frecuencia central

Fig. 4.1.9. Grdfica del coeficiente de reflexion para la componente con el vector de
polarizacion paralela al poste en funcién de la frecuencia normalizada a la frecuencia
central (feonyra=32 GHZ).

En un ancho de banda del 30 % se obtiene un coeficiente de reflexiéon menor

a 0.05.
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Diferencia de fase
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Junci

(feentral=32 GHz.).

Para una diferencia de fase entre 80 y 100 con coeficiente de elipticidad

menor a 1.52 dB tiene un ancho de banda del 12 %.
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Como siguiente paso, el procedimiento standard de la optimizacion de
Matlab fue aplicado al disefio.
L.a optimizacidn resulta en la estructura descrita en la tabla 4.6.

Tabla 4.6 Altura y longitud de los escalones del polarizador dado en mm.

i Altura 2 1.7 1.9 6 2.4 5 1

“Longitud | 2.7 5.1 9 2.8 9 4.3 4.1

Los resultados de la simulacion numérica estan dados en la figura 4.1.11 y
4.1.12.
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Fig. 4.1.11. Grdfica del coeficiente de reflexion para la componente con el vector de
polarizacién paralelo al poste en funcion de la frecuencia normalizada a la frecuencia
central (feonga=32 GHz).
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Diferencia de fase
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Figura 4.1.12 Grifica de la diferencia de fase en grados de los modos ortogonales de
propagacion en funcion de la frecuencia normalizada a la frecuencia de central
memmlzjz GH. Z-)-

Podemos observar un ancho de banda grande (32 %) donde la fase
diferencial esta dentro de los limites de 80 grados a 100 grados y coeficiente
de elipticidad menor a 1.52 dB o 1.1914. Sin embargo, el disefio resulta poco
practico debido a la reflexion grande de la componente paralela al poste (fig.
4.1.11).
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4.2 Resultados de la optimizacion del diseiio.

La técnica de optimizacion permite tener un minimo de coeficiente de
reflexidn y una diferencia de fase cercana a 90 grados en un ancho de banda.
LLa forma como se realiza es buscar los valores adecuados de altura y
longitud de cada escalén de tal forma que cumpla con las dos condiciones
anteriores.

Se usa el método simplex que minimiza una funcién de error. El
procedimiento es el siguiente. Se calcula el coeficiente de reflexién y la
diferencia de fase en un intervalo cercano a la frecuencia central. Es decir,
para cada frecuencia se calcula el coeficiente de reflexion y la diferencia
entre 90 grados y la diferencia de fase entre las dos componentes. Los
valores mencionados constituyen los errores del funcionamiento del
polarizador. Posteriormente estos valores se multiplican por un coeficiente
de escala y se suman formando una funcién de error. Las iteraciones
consisten en buscar el minimo de la funcion de error modificando los
parametros de altura y longitud de cada escaldn del polarizador.

Para 3 mm de altura méxima y 3 lineas de transmision la optimizacién del
disefio conserva la diferencia de fase cercana a 90 grados para un ancho de
banda mayor, lo hace lo suficientemente lisa, a costa de que el ancho de
banda para el coeficiente de reflexion se reduce. Es mas angosto que en el
caso del coeficiente de reflexion sin optimizar.,

Las siguientes graficas comparan los resultados sin la optimizacién y con la
optimizacion para el polarizador con los siguientes parametros:

hma™2 mm, 2 escalones y 0.4 mm de ancho del poste.

Coeficiente de reflexién para la componente con el vector de polarizacion
paralela al poste en funcion de la frecuencia normalizada a frecuencia central

de 32 GHz.

Polanzador 2 mm y Z escalones sin optimizar Polanzador 2 mm y 2 escalenes con optimizacidn
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Comparacioén de las graficas de la diferencia de fase en grados de los modos
ortogonales de propagacion en funcion de la frecuencia normalizada a la
frecuencia central de 32 GHz.
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4.3 Dibujos de la guia de onda con postes

v hm ax

~ Radio

Atlzho

4.3.1 Vista frontal de la guia de onda circular .

4.3.2 Vista fateral de la guia de onda circalar con dos escalones.
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4.3.3 Vista lateral de la guia de onda circaldar con tres escalones.
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4.4 Conclusiones de los resultados del disefio.

Para los diferentes casos de los disefios, se obtiene una respuesta favorable al
observar que el coeficiente de reflexidn tiene un valor minimo v la diferencia
de fase es cercana a 90 grados en la vecindad a la frecuencia central.

Al optimizar el disefio en ¢l caso de 2 mm y 2 escalones, se obticne una
diferencia de fase cercana a 90 grados en un ancho de banda del 14% de la
frecuencia central. Alin con el sacrificio de aumentar un poco las reflexiones
en un ancho de banda del 20% de la frecuencia central el coeficiente de
reflexion es menor a 0.05. Se obtienen las caracteristicas de un buen disefio.
Para el caso de 1 mm de altura maxima del poste y dos escalones la
diferencia de fase es cercana a 90 grados para la frecuencia central con una
variacion de 80 a 100 grados en un ancho de banda del 10%. Al ser
optimizado el célculo del polarizador se observa como aumenta el ancho de
banda a un poco mas del 10% de la frecuencia central a cambio de obtener
una mejor respuesta en ¢l coeficiente de reflexion. Antes de optimizar el
disefio del coeficiente de reflexién tiene un valor minimo en un ancho de
banda del 9%; después de ser optimizado se asegura un minimo de
reflexiones para un valor un poco mas del 10% de ancho de banda.

Se aprecia que el mejor caso del polarizador es para un disefio con un poste
de altura maxima de 2 mm con 2 escalones. En otros casos no se obtiene tan
buena respuesta de sus caracteristicas, ni se mejoran sus caracteristicas con
la optimizacién.
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3. Resultados

5.1 Resultados experimentales,

Con el proposito de verificar los resultados de cdlculo el polarizador
fabricado fue investigado experimentalmente.

El coeficiente de reflexion y la fase diferencial fueron caracterizados en las
frecuencias de 33 a 38 GHz.

Se propone hacer las mediciones en ¢l laboratorio con el siguiente equipo:

a) Medidor de razdn de onda estacionaria.

b) Generador de barrido para ondas milimétricas.

c) 2 Acopladores direccionales.

d} Polarizador.

e) Carga acoplada a la guia de onda rectangular.

El sistema se arma para hacer las mediciones ver fig. 5.1.1

e
e

1.- Medidor de razon de ondas estacionarias.

2.- Generador de barrido.

3.- Acoplador direccional.

4.- Acoplador direccional.

5.- Adaptador de guia de onda rectangular a guia de onda circular.
6.- Polarizador de guia de onda circular.

7.- Adaptador de guia de onda circular a guia de onda rectangular.
8.- Carga acoplada a la guia de onda rectangular.

Figura 5.1.1. Instalacién del equipo de medicion.

El polarizador utilizado tiene las dimensiones siguientes:
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El radio de la guia de onda circular es de 3.6 mm, el ancho del poste es de
0.5 mm, la altura maxima del poste es de 2 mm y se usan dos escalones de la
pared de la guia a la altura méaxima del poste.

Tabla 5.1.1. Dimensiones del polarizador de radio 3.6 mm, ancho del poste de 0.5 mm,
fos valores estin dados en mm.

Escalén Escalén Poste Escalon Escaldn
5 central
. Altura .83 1.67 2 1.67 .83
| Longitud | 2.5 2.35 4.9 2.35 2.5

Se hacen las mediciones de la razon de onda estacionaria en el intervalo de
33 GHz. a 39 GHz.

El medidor de la razén de onda estacionaria 1 presenta grificamente las
lecturas obtenidas por medio de los acopladores direccionales, mide la sefial
incidente y la sefial reflejada.

Para verificar el comportamiento de los adaptadores de la guia de onda
rectangular a gufa de onda circular 5, la primera medicién se hace sin el
polarizador 6.

Los valores obtenidos de ROE sin el polarizador se muestran en la tabla
5.1.2 y enla figura 5.1.2.

Tabla 3.1.2. Valores de R.O.E. y frecuencia para los mdximos y minimos en el
intervalo de 30 a 40 GHZ.

Frecuencia en GHz R.O.E.

Minimo 33.08 1.067
Maximo 33.10 1.055

- Minimo 33.70 1
Maximo 34.18 1.057

' Minimo 34.70 1

- Maximo 35.30 1.04

. Minimo 36.0 1
Maximo 36.8 1.06
Minimo 37.4 1
Maximo 38.0 1.06
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Podemos observar los pequefios valores del ROE, lo que significa el
excelente funcionamiento de los adaptadores.
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Fig. 5.1.2. Grifica de valores de ROE y frecuencia para los mdximos y minimos sin
polarizador.

De la figura 5.1.2 se observa que la razon de onda estacwnarla es menor a
1.07 en el ancho de banda de 35.2 a 37.5 GHz.

Se inserta el polarizador de tal modo que el plano de los postes es paralelo al
plano de polarizacién y se obtienen las mediciones mostradas en la tabla
5.1.3.

Tabla 5.1.3. Valores de R.O.E. y frecuencia obtenidas con el polarizador.

. Frecuencia GHz. R.O.E.
1343 [15
134.9 1.12
352 110
EE [.10
1376 1.12
37.7 .15
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Se obtiene una razon de onda estacionaria menor a 1.1 de 35.2 GHz a 37.5
GHz. En este intervalo la respuesta de ROE es muy plana. (Figura 5.1.3).

ROE
A

1.15

|
|
|
|
|
|
[

I |
H |
343 349 352 37.5 376 37.7 GHz
Frecuencia

Fig.5.1.3, Grifica de los valores de la razon de onda estacionaria de la onda incidente
para frecuencias de 35 a 38 GHz.

En el laboratorio no contamos con el equipo para medir la fase en la banda
Ka. Por eso fue usado un método indirecto de medicion que permite conocer
las caracteristicas de magnitud del coeficiente de reflexion y encontrar la
fase diferencial. _

Para medir la diferencia de fase, el polarizador fue colocado de tal modo que
el plano de los postes constituye un angulo de 45 grados con el plano de
polarizacion de la onda incidente.

La onda incidente de polarizacion vertical al pasar a través del polarizador se
convierte en la onda de polarizacién eliptica. Solo la componente vertical de
la onda en la salida del polarizador pasa a través del adaptador y desaparece
en la carga acoplada.

La componente horizontal se refleja totalmente del adaptador y otra vez pasa
a través del polarizador.

Como resultado de las reflexiones multiples mencionadas el coeficiente de
reflexion del polarizador tiene forma de una curva con varios minimos y
maximos. El resultado de medicién se presenta en la tabla figura 5.1.4 y en
la tabla 5.1.4.
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Tabla 5.1.4 Mediciones con miiltiples reflexiones de la frecuencia y R.O.E.

i Frecuencia GHz R.O.E.

| Maximo 32.3 16
Minimo 334 2.4
Maximo 34.8 50
Minimo 36.1 1.84
Maximo 37.3 40
Minimo 39 1.6

En la figura 5.1.4 se observa como los valores minimos cada vez obtienen un

valor menor de razén de onda estacionaria conforme aumenta la frecuencia
de 30 GHz a 40 GHz.

S | ] | R S — . 2
30 33.4 36.1 39 40 Ghz

Frecuencia
Figura 5.1.4 Grifica de los mdximos y minimos con el polarizador a 45 grados.

Ahora podemos utilizar el método propuesto por ¢l Dr. M. Ivanishin [17] de
Moscu para encontrar la diferencia de fase.
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Es importante conocer la diferencia de fase en el polarizador, por esto se
procede a estudiar las reflexiones por el siguiente procedimiento.

Al colocar el polarizador con el plano paralelo a los postes a 45 grados
respecto a vertical se producen valores maximos y minimos de la razén de
onda estacionaria como se muestra en la figura 5.1.4.

Para su estudio se hace el siguiente diagrama de flujo.

1) 3) 5) 7)
i PV Paralelo " Paralelo PV.
A 4 Iz T e | e 1n2 ye—n
2 Carga acoplada
“PH. -1A2 Parpendicular Parpendicular <12 P_H_\\
c” 2y . 1® L
< __P.V. N2 Paralelo €7 Paralelo '

— T e Sy j
I5) R SR 7A P “ / 8)
S ~ IA2

P 02 S 9)
| &“:uefim BRPORT) J
PH. Parpendicular Parpendicular PH.
14) 13) 1)

Figura 5.1.5. Diagrama de flujo de las reflexiones mulltiples que se
producen en el polarizador:

P.V. Es la polarizacion vertical,

P.H. Es la polarizacion horizontal.

En la figura 5.1.5 se observa el diagrama de flujo que representa las
reflexiones en el sistema con el polarizador colocado a 45 grados. Para
elaborar el diagrama de flujo se ticne el siguiente procedimiento:

l.- La onda entra al polarizador con polarizacion vertical (P.V.). La
magnitud de onda es 1.

2.- Se obtiene dos componentes una con polarizacién paralela a los postes y
la otra con polarizacién ortogonal a los postes. L.a magnitud de cada una de

estas componentes es de Gk

3.- Con polarizacién paralela a los postes el retraso de fase esta dado por
e IAe

4.- Con polarizacion ortogonal a los postes no hay retraso de fase por eso se
tiene un factor de 1.
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5.- La polarizacion paralela a los postes se divide en polarizacion vertical

1 Y : 1 :
con un factor de 5 y polarizacion horizontal con un factor de — debido a

,\“j
la proyeccion sobre el plano vertical y el plano horizontal.
6.- La polarizacién perpendicular a los postes se divide en polarizacion

_ 1 Y :
vertical con un factor de 72 y polarizacion horizontal con un factor de

T, debido a la proyeccion sobre el plano vertical y el plano horizontal.

7.- La polarizacion vertical continua su trayecto a la carga acoplada donde se

absorbe la energia y no hay reflexiones.
8.- La polarizacion horizontal se refleja con un desfasamiento &

produciendo un factor de e=/¢. El angulo & depende de la distancia entre el
polarizador y del adaptador, asi como de la frecuencia.
9.- La polarizacion horizontal se descompone en polarizacidn paralela con

] . . -
un factor de 5 y polarizacion perpendicular con un factor de 7

10.- La polarizacién paralela tiene un retraso de fase en el polarizador de

A@ por esto se agrega un factor de e=/4%,

I'1.- La polarizacién perpendicular no tiene retraso de fase en el polarizador
por esto se agrega un factor de 1.

12.- La polarizacién paralela se divide en polarizacion vertical y en

o : 1 :
polarizacion horizontal con un factor de > cada uno donde la polarizacion

vertical representa la reflexion.
13.- La polarizacidn perpendicular se divide en polarizacidn vertical con un

1 SR 1
tactor de - 5 y en polarizacion horizontal con un factor de — -~ cada uno
N

R

donde la polarizacion vertical representa la reflexion.
14.- La polarizacion horizontal se divide en polarizacién paralela a los postes

1 : T Y
con un factor de ? que sigue en forma iterativa al paso 3 y en polarizacién

1 :
perpendicular a los postes con un factor de —\j—2 que sigue en forma

iterativa al paso 4.
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15.- La polarizacion vertical contintia su trayecto siendo la reflexién de la
onda.

Este procedimiento nos permite obtener una expresion de las reflexiones en
funcion de la diferencia de fase de las polarizaciones que se producen dentro
del polarizador.

Ahora el problema consiste en obtener una expresion para el coeficiente de
reflexion. Es igual al obtener el coeficiente de transmision de ! a R en el
diagrama presentado en la figura 5.1.5.

El diagrama anterior se analiza por medio de la regla de Mason [1 p. 248].
Como resultado es posible calcular R [1 p. 249 ec. 5.97]:

go AL-ZLO +LQ) =T+ AU =T LA 4]+

=YL+ T LD - TLB) +-+
(5.1.1)

donde Py, P,,...son los cocficientes de las posibles trayectorias conectando a
las variables independientes y a las variables dependientes.
2. L(1), > L(2)...s0n las sumas de todas las trayectorias cerradas de primer
orden, de segundo orden, etc.
> LMY, > L(2) ... son las sumas de todas las trayectorias cerradas de
primer orden, de segundo orden, etc., que no tocan la primer trayectoria
entre las variables.
2 L(1)2,> L(2)%...son las sumas de todas las trayectorias cerradas de
primer orden, de segundo orden, etc., que no tocan la segunda trayectoria
entre las variables. Se hace para todas las trayectorias entre las variables
independientes y dependientes. .
Para este diagrama, la reflexién es igual a la suma de todas las trayectorias
P, posibles de los factores que se producen desde el inicio (punto 1) hasta el
valor reflejado R dividido entre uno menos todas las trayectorias cerradas
posibles L, (1) del diagrama de flyjo (fig. 5.1.5).
R B+P+P+F

1= L)~ L,y (2) - Ly (3) - Ly (4
Siguiendo las trayectorias desde el inicio de la onda incidente hasta el punto
de la reflexion R cada trayectoria tiene los siguientes pesos:

(5.1.2)
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| : | |
]3[ = g“szgpe"J&, PZ = — e—jee-jAgo, P3 = — f--e"Jge‘JAg”,
P_‘ — l_e_']g.

4

y las trayectorias cerradas con el peso de cada una de las ramas de las
trayectorias se obtienen los siguientes pesos:

] . 1 | .
Ll = 73‘129(3“12549, L2 = -—e*J’zgeU’A(", L3 = fe‘nge‘JAl?’,

]
L, = 46‘129.

Dado que todas las trayectorias cerradas se tocan entre si, se eliminan los
términos L(1)', L(2)', L(3)",...,.L(1)% L(2)?, L(3)%,... etc.
Asi aplicando en la formula (5.1.2) se obtiene la expresion (5.1.3)

ievmfﬂe“ia _ ie-ﬂ?e—mco - j;_e",'ge—JAW + :_e_,g
R = emjzee—jzh}? o 120,70 526 - i "9_2,.9 (5.1.3)
1_( _"""’"'+ --+ ‘”+ )

Se reduce algebraicamente obteniendo la expresion (5.1.4)

-l—e'fg[e”’l“’ —1]2
R= 48—_;26'
l—— [e‘”“' + 1]"

(5.1.4)

Analizando la férmula (5.1.4) podemos ver que para cada fase diferencial
Ag el coeficiente de reflexion R tiene minimo cuando @ alcanza un cierto
valor minimod,, . Por eso, a cada valor de Ag corresponde el valor de Ryy.
La dependencia correspondiente se refleja en la tabla 5.1.5.

Tabla 5.1.5. Valores fase diferencial y ROE ;..

. A (Grados) ROEmn
0 1

5 1.00

| 10 1.00
15 1.01
20 1.03
25 1.04

| Ap (Grados) ROEmin
30 1.07
35 1.09
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| 40 1.13
(45 147
50 1.21
. 55 1.27
60 1.33
65 1.40
770 1.49
"75 1.58
80 1.70
"85 1.83
- 90 2
795 2.19
100 2.42
105 2.69
110 3.03
1115 3.46
120 4
125 4,69
130 559
135 6.82
140 8.54
145 11.00
150 1492
155 21.34
160 33.16
165 58.69
170 131.61
175 525.58
i 180 0
185 525.58
190 131.64
| 195 58.69
| 200 33.16
| 205 21.34
1210 14,92
1 215 11.05
220 8.54
| 225 .82
230 5.59
i 235 4.69
| 240 4
i A (Grados) ROEmn
| 245 3.46
7250 3.03
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255 2 69
260 2.42
265 219
1270 2

275 183
280 1.70
1 290 1.58
205 1.49
~300 1.40
" 305 1.33
7310 127
315 1,21
320 117
325 113
330 1.09
335 1.07
340 1.04
345 1.03
350 1.01
[ 355 1.00
360 1

Con los datos obtenidos en el laboratorio para los valores minimos del ROE
con el apoyo en la tabla 5.1.5, podemos encontrar la fase diferencial Ag

cormno se muestra en la tabla 5.1.6.

Tabla 5.1.6. Valores de razon de onda estacionaria y diferencia de fase para diferentes

Sfrecuencias en el polarizador.

: Frecuencia (GHz) R.O.E. Diferencia de fase
133.4 2.4 100 Grados

: 36.1 1.84 85 Grados

: 39 1.6 75 Grados

De estos valores obtenidos el minimo de ROE que se presenta a 36.1 GHz
corresponde a la fase diferencial de 85 grados, que es un valor muy cercano
a 90 grados. El caso de la frecuencia de 33.4 GHz y R.O.E. de 2.4 la
diferencia de fase es de 100 grados y en el caso del minimo que se encuentra
a 39 GHz la R.O.E. de 1.6 la diferencia de fase disminuye a 75 grados.

Se puede comparar el resultado experimental de la diferencia de fase del
polarizador con los resultados del célculo utilizado en el laboratorio. La
figura 5.1.7 muestra la diferencia de fase calculada para el polarizador. Se
tiene una diferencia de fase de 69 grados para 36 GHz.
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El valor experimental observado en la frecuencia f=36.1 GHz es de 85
grados. La discrepancia en la diferencia de fase se debe a que en cada
esquina de los escalones se produce una reactancia capacitiva que da lugar a
un retraso de 2 o 3 grados por cada esquina de cada escalon.

Diferencia de Fase

90 1 | ] I T [ I I
E 1 1 I 1 1 1 1
] 1 1 I ] 1 1 [}
1 ] 1 1 I 1 1 ]
T SSRGS RS N S S S SO
I 1 1 ] t ]
1 1 1 r I ]
1 1 [} 1 1 ]
1 L[] 1 1 1 1
R J- e (= q----- F----- —-—-- S EEERE
kel P 1 1 1 1
© | ' ) | |
o 1 T 1 ] 1
1 1 I i 1
& 43 S U R e Looo-d R
3 1 1 1 t
ﬁ : | | |
I 1 1 1
0 70 ———————————————— [ | | P Y [P —
© 1
Q 1
< 1
o :
£ 1
=5 B5F o R e EE LR B UL LR IR
B 1 I
I 1 ]
[} 1 ]
60 ----- R it T e A T SREEEE EEDE
1 1 ] 1 I b 1 1
] 1 I ] 1 I 1 [}
I 1 1 r ¢ 1 I 1
1 1 1 1 i 1 1 I
55 1 L 1 1 L L 1 1
3.1 3.2 3.3 3.4 3.5 3.6 3.7 38 3.9 4
Frecuencia dada en Hz. % 10'°

Figura 5.1.7. Grdfica de la diferencia de fase en funcion de la frecuencia del
polarizador de 2 escalones, altura mdxima de 2 mm, ancho del poste de 0.5 mm, y radio
3.6 mm,
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Coeficiente de reflexion
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Gra fica de la diferencia de fase de 0 a 90 gradoes
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Figura 5.1.10. Grifica de la razon de onda estac
diferencia de fase en grados de 0 a 90 grados.
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5.2 Conclusiones del capitulo 5.

Comparando los valores experimentales con los valores calculados, podemos
observar que el coeficiente de reflexidn es minimo en la vecindad de la
frecuencia central.

La diferencia de fase que se produce dentro del polarizador se calcula
haciendo el andlisis de las reflexiones del sistema que contiene el
polarizador. La regla de Mason se aplica al diagrama de flujo y se obtiene un
meétodo indirecto para conocer la reflexién en funcion de la fase.

Para la frecuencia de 33.4 GHz sc obtuvo experimentalmente una diferencia
de fase de 100 grados y el valor calculado de la diferencia de fase es de 77
grados. El valor calculado y el valor experimental tienen una diferencia de
22 grados.

La diferencia de fase calculada para el polarizador es de 69 grados para 36
GHz. El valor experimental observado en la frecuencia de 36.1 GHz tiene
una diferencia de fase de 85 grados. La discrepancia de los valores tedricos y
experimentales para 36 GHz es de 16 grados.

Experimentalmente para la frecuencia de 39 Ghz se obtuvo una diferencia de
fase de 75 grados. El valor calculado de la diferencia de fase es de 62 grados
para 39 GHz. Comparando ¢l valor experimental y el valor tedrico difieren
por 13 grados.

Al aumentar la frecuencia podemos observar tanto para los valores tedricos
como para los valores experimentales la disminucion de la diferencia de
fase.

La diferencia entre los valores tedricos y los valores experimentales para las
diferentes frecuencias varian entre 15 0 20 grados. La discrepancia se debe a
la reactancia capacitiva de los escalones que da lugar a un retraso de fase de
2 0 3 grados por escaldn. '
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6. Conclusion general de la tesis.

1.

2.

Es importante elegir el método de transmision adecuado a la
polarizacion de la onda electromagnética a transmitir.

El uso de diferentes polarizaciones permite enviar diferente
informacion en la misma frecuencia y por consecuencia, aprovechar
mas el medio de transmision. La guia de onda circular soporta la
polarizacion lineal y la polarizacién circular.

Existen diferentes técnicas para la elaboracion del polarizador. El
polarizador con guia de onda circular con poste tiene la menor
longitud de la guia y es importante en el ahorro de espacio y peso en
los sistemas de comunicaciones.

En el acoplamiento de impedancias se utiliza el transformador
binomial por presentar un ancho de banda mas amplio, valores
minimos de coeficiente de reflexion.

La técnica de resonancia transversa es un método simple y directo que
permite calcular la frecuencia de corte y la impedancia caracteristica
de la linea de transmisién de seccidén compleja.

Fueron diseflados diferentes polarizadores con valores minimos de
coeficiente de reflexion y diferencia de fase de 90 grados para la
frecuencia central.

Se hicieron disefios con diferentes alturas del poste central y del
nimero de escalones para obtener diferentes resultados. Al aumentar
la altura del poste central se aumenta el ancho de banda con minimo
coeficiente de reflexion y diferencia de fase entre 80 y 100 grados. Al
aumentar el numero de escalones se aumenta el ancho de banda para
el coeficiente de reflexion.

El polarizador disefiado se caracteriza por tener coeficiente de
elipticidad menor a 1.5 dB en un ancho de banda de 10%.

L.a optimizacion del disefio permite calcular las dimensiones (altura y
longitud) de los escalones mejorando las caracteristicas de diferencia
de fase y coeficiente de reflexion.

La discrepancia entre los valores tedricos y los valores experimentales
de la diferencia de fase para las diferentes frecuencias existe debido a
la reactancia capacitiva producida por la esquina de cada uno de los
escalones del polarizador.
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