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Prologo

Este libro esté escrito con el fin de que sea 1til como texto para los estudiantes
de Ingenieria en Comunicaciones y Electronica, de Sistemas de
Telecomunicaciones, o de Telemdtica (informética y telecomunicaciones).
Los temas tratados cubren totalmente el programa semestral de estudios de
una asignatura que es fundamental en la carrera. El nombre oficial de esta
materia (Lineas de Transmision, Teoria Electromagnética II, Transmision
y Propagacion de Ondas Electromagnéticas, etc.) puede variar segun la
institucién en la que se imparta, pero su contenido y los temas que deben
ser cubiertos son casi los mismes.

Tomar la decision para escribir este libro de texto no fue facil, ya que el
investigar con seriedad y redactarlo e ilustrarlo con originalidad exigiria la
inversién de muchisimo tiempo. Sin embargo, ademéas de la propia
motivacién que constantemente me dieron varios colegas ingenieros,lla razon
final por la que decidi hacerlo fue que no habia en el mercado editonal
nacional ningtn libro en espariol que, segin mi punto de vista, tratase todos
los temas de la asignatura con la debida profundidad matematica. Tampoco
habia un texto que incluyese una cantidad razonable de ejercicios numericos
y, mas que nada, que tuviese un orden [dgico en la presentacion de cada
tépico, sus aplicaciones en la actualidad y su relacion con otros elementos
de los sistemas de comunicaciones. Me percaté de tal situacion, o al menos
eso creo, al ser profesor de dicha materia en varios semestres y observar
cémo un buen porcentaje de mis alumnos sufria al no comprender bien los
textos en inglés que yo les recomendaba, pues es indudable que en ese
idioma si existe una literatura técnica muy rica, aunque muchas veces es
demasiado amplia para ser cubierta en un solo curso semestral y a veces
carece de suficientes ejemplos numéricos desarroliados.

Esta obra trata de subsanar las deficiencias anteriores, presentando los
temas en un orden logico, con el debido rigor matematico, y con una buena
cantidad de ejemplos. Espero que los futuros ingenieros la vean como una
herramienta ttil en sus estudios y le agradezco a la Facultad de Ingenieria de
la UNAM la invaluable oportunidad que me brindé para poder realizarla.

Rodolfo Neri Vela
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1
Introduccion a las lineas
de transmision

1.1 Sistemas de comunicaciones alambricos e inalambricos

Esencialmente, un sistema de comunicaciones permite transmitir y/o recibir
mfonnamon Los componentes y las caracteristicas del sistema determinan
qué tipo de informacién (telefonia, television, musica, datos de
computadoras, etc.) puede ser transmitida o recibida, cuanta (numero de
canales o velocidad de los datos), en qué frecuencias, con qué rapidez y
fidelidad , a qué distancia, a qué costo y con qué tanta cobertura, ademas de
su grado de inmunidad a interrupciones, interferencias o actos de vandalismo,
y varios otros parametros de operacion.

Los elementos fundamentales de un sistema de comunicaciones se
muestran en la Fig. 1-1. La fuente generadora del mensaje puede ser un
aparato telefénico casero, la camara de video de una compaiiia televisora
que transmite algun evento en vivo, la computadora de alguna institucion
bancaria, un teléfono celular o un sensor de niveles de voltaje a bordo de
una sonda interplanetaria. Para que dicho mensaje pueda ser transmitido
hacia su punto de destino, primero es necesario transformarlo o acoplarlo
para que se adapte a las propiedades de transferencia del canal de transmision.
Conviene recordar que, en este caso, el canal es el medio por el que viaja la
informacion, a diferencia de lo que se entiende, por ejemplo, por un canal
telefénico o un canal de TV. Es decir, un canal de transmision es un medio
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que, segun sus caracteristicas, es capaz de transportar uno, varios o muchos
canales de distintos tipos de informacidn. El proceso de acoplamiento en el
bloque transmisor de la figura puede involucrar, segun el caso, varias técnicas
electrénicas como son la modulacidn, codificaciéon, multicanalizacion o

multiplexaje, conversion elevadora de frecuencia y amplificacion de la sefial
que se desea transmitir,

Fuente Punto de

que genera ,,,__% Transmisor ,.__b Canal de ,,,_* Receptor .._.> destino del
el mensaje transmision mensaje

Fig. 1-1 Elementos fundamentales de un sistema de comunicactones.

Por lo que se refiere al canal 0 medio de transmision, existen dos opciones:
alambrico o 1nalambrico. En el primer caso, segun las caracteristicas de la
informacién, y a manera de ejemplo, se puede usar una linea bifilar de
cobre, un cable coaxial, una guia de ondas rectangular, o una fibra 6ptica
multimodo de indice gradual, y son precisamente estos tipos de canales de
transmision, ademas de otros, los que son tratados en este libro de texto.
Evidentemente, todos estos elementos “alambricos” son conocidos, por lo
general, en la forma de cables. Son visibles, tangibles y, ademas, flexibles
en la mayoria de los casos. Sin embargo, debido a estas caracteristicas fisicas,
solo permiten enlazar un punto fuente con un solo punto de destino. Si se
quiere que la sefial fuente también sea recibida en otros puntos de destino,
se requerira instalar un numero adicional e 1igual de cables conectados desde
la fuente o desde un nodo de distribucion hasta esos puntos. La distribucion
de television por cable a los hogares es un ejemplo claro de tal situacion.

La alternativa inalambrica corresponde basicamente a la transmisidon a-
través del aire, usando para ello una gran diversidad de antenas, aunque
también hay otros casos muy particulares como la transmision submarina y
la espacial. Las antenas empleadas pueden variar en cuanto a su forma vy
dimensiones, segun las frecuencias de trabajo, la cantidad de informacién
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que se requiere transmitir y la direccion o region hacia donde se le desea
enviar. Es obvio que, a diferencia del medio alambrico, este tipo de canal si
permite llegar simultdneamente con un solo punto transmisor a muchos
puntos de destino, pero la calidad de la transmision puede ser afectada por
interferencias o condiciones atmosféricas adversas. La distribucion directa
de television por satélite hacia miles de platos parabolicos caseros es un
ejemplo de esta aplicacidon. Otro caso muy importante y exclusivo de las
comunicaciones inalambricas es la posibilidad de enlazar puntos moviles
(aviones, barcos, autos, personas, etc.) con puntos f1jos, o bien con otros
puntos también moviles.

A diferencia del medio alambrico, el inalambrico no es tangtble y la
propagacion de las ondas electromagnéticas a través de €l resulta, inclusive
para un ingeniero, ain mas magica que cuando vemos un cable fisicamente,
a pesar de que en ambos casos el viaje de la informacién es regido por las
mismas ecuaciones establecidas hace mas de cien afios por el escocés James
Maxwell. La transmision inalambrica es tan amplia que se le estudia en otra
asignatura de la carrera, generalmente denominada Antenas y Propagacion.

Ahora bien, independientemente del medio empleado, ya sea alambrico o
inalambrico, la sefial se ira atenuando y distorsionando conforme avance
rumbo a su destino, debido a las pérdidas por calor en los conductores o por
la absorcioén y dispersion de energia en las moléculas de la atmosfera, segun
sea el caso, ademas del efecto producido por otras caracteristicas propias
de cada medio o canal en particular.

Una vez que la informacién ha llegado a la zona de destino, debe pasar
primero por un receptor, mostrado como el cuarto blogue de la Fig. 1-1.
Este conjunto de componentes electrénicos restaura la informacion a su
forma original, amplificindola y realizando el proceso inverso al del bloque
transmisor. Es decir, en el receptor se llevan a cabo la amplificacion,
conversién reductora de frecuencia, separacién de canales o demultiplexaje,
decodificacion y demodulacion de la sefial. Finalmente, el mensaje original
en banda base puede ser recibido e interpretado en el punto de destino, ya
sea en el auricular de un teléfono, en la pantalla de un televisor, o en algun
otro dispositivo, de acuerdo con el tipo de la sefial recibida.

Los servicios de telecomunicaciones y la demanda de los mismos crecen
dia a dia. De hecho, la economia y el ritmo de desarrollo de cada pais depende
en gran parte de la infraestructura de comunicacioneso “sistemna nervioso”
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que tenga. Hay una gran diversidad de redes, publicas y privadas, y
dependiendo de la distancia que haya entre el punto fuente y el punto de
destino de la Fig. 1-1, de la tarifa cobrada por circuito o por canal, de las
opciones de enrutamiento y respaldo, y del ancho de banda requerido, es
posible que una sefial de informacion viaje a través de varios tipos de equipos -
'y tecnologias, tanto alambricas como inalambricas, sin que el usuario se entere
o preocupe de ello. La Fig. 1-2 ilustra un caso ficticio cualquiera a manera de
ejemplo, en el que la informacidn pasa por un cable de fibras opticas, las
guias de ondas de un enlace terrestre de microondas y un cable coaxial, antes
de llegar a su destino.

guias de
ondas

antena
receptora

2@
e

‘:coamal .
destino
origen | o .

{fuente) - fibra Gplica

Fig. 1-2  Una red de telecomunicaciones utiliza diferentes tecnologias y equipos.
Las flechas gruesas indican una de las varias rutas posibles para que la sefial llegue
a su destino.

1.2 Tipos de lineas

Una linea de transmision es cualquier sistema de conductores,
semiconductores, o la combinacion de ambos, que puede emplearse para
transmitir informacién, en la forma de energia eléctrica o electromagnética,
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entre dos puntos. El tradicional par de hilos de cobre o linea bifilar (Fig. 1-
3 a) es la configuracién mas simple, tiene el menor ancho de banda y la
menor capacidad de transmision dentro de la variedad de lineas que se

conductores A R P~
\ : ,Ma:lfel_'igli'f placas alerial- .
- .+ dieléctrica - conductoras ieléctrico. .
a) Par de hilos o b) Placas ¢) Microcinta o
linea bifilar paralelas microlinea

conductor

conductor
externo

. Matenai .
P placas conductor

’ 'I§ "" - conductaras interno
T Aire o
AN SRS R material
dieléctrico

d) Linea de cinta e) Cable f) Guia de ondas

o triplaca coaxial rectangular

matenial
conduclor dieléctrico 1

material
dieléctrico 2

g) Gufa de ondas h) Guia de ondas i) Fibra
circular elfptica éptica

Fig. 1-3 Corte transversal de varios tipos de lineas de transmision. La direccion
de propagacion de la informacién puede ser hacia el interior o hacia fuera del
papel. Notese que, por razones practicas de la ilustracion, estos ejemplos no estan

proporcionados 2 la misma escala.
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utilizan actualmente, pero no por ello deja de ser fundamental y muy
importante.

Todas las configuraciones mostradas en la Fig. 1-3 son capaces de
transmitir informacion. Unas tienen un solo conductor cerrado (guias de
ondas), otras poseen dos conductores (linea bifilar, placas paralelas,
microcinta y cable coaxial), algunas tienen tres conductores (triplaca), y
otras ningun conductor sino solamente material dieléctrico (fibra dptica).
Desde luego, sus caracteristicas, bondades y aplicaciones son diferentes,
pero lo interesante es que todas ellas pueden ser analizadas matematicamente
resolviendo el mismo conjunto de ecuaciones diferenciales de Maxwell,
aplicando las condiciones de frontera adecuadas. En todos los casos, la sefial
es guiada en el sentido longitudinal de la estructura. Por tanto, en realidad,
todas estas configuraciones son guia-ondas o guias de ondas y también lineas
de transmision. Estos términos son sinénimos, pero tradicionalmente se ha
dado por denominar “lineas” a las estructuras con dos elementos conductores,
como el par de hilos y el cable coaxial, y “guias de ondas” a las estructuras
de un solo elemento conductor. Por su parte, y debido a su mas reciente
invencion y comercializacion, las fibras dpticas han merecido su nombre
muy particular que las diferencia de las demas, aunque también son, por
obvias razones, guias de ondas o lineas de transmision. Estas aclaraciones
justifican precisamente el titulo elegido para este libro.

Las dimensiones practicas de cada tipo de linea dependen del rango de
frecuencias en cl que se desea transmitir (véase la siguiente seccion).

blindaje

a) Linea bifilar b) Gula de ondas con
blindada caballete o salientes
v ‘ i/
-

Fig. 1-4 Ejemplificacién de dos variantes de lineas de transmision, derivadas de
las configuraciones mostradas en la Fig. 1-3.
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Asimismo, existen otras configuraciones de estructuras guia-ondas que se
derivan de las mostradas en la Fig 1-3. Por ejemplo, si1 los dos conductores
de la linea bifilar son rodeados por una pared circular metalica que actue
como un blindaje, las pérdidas por radiacion del par de hilos se eliminan.
Este nuevo arreglo se denomina linea bifilar blindada (Fig. 1-4 a). Otro
ejemplo seria el de 1a guia de ondas “con caballete” (Fig. 1-4 b), que es una
guia rectangular con dos placas metalicas longitudinales colocadas en su
interior, una arriba y otra abajo. Estas salientes o caballetes actuan, segun
sus dimensiones, como una carga distribuida uniformemente, de determinado
valor, que aumenta el ancho de banda de operacién de la guia, aunque a
cambio de mayores pérdidas por calor en las paredes. Las mismas salientes
también reducen el valor de la impedancia caracteristica de la guia, y esto
resulta util para satisfacer ciertas necesidades de acoplamiento 6ptimo con
otros elementos del sistema de transmision.

Aunque los conceptos dados en esta seccion seran vistos con mayor detalle
en los capitulos siguientes, por el momento conviene indicar que los cables
coaxiales y las guias de ondas de un solo conductor (Figs. 1-3 e, f, gy h), o
“conductores huecos” como también se les llama a estas ultimas, no
presentan pérdidas de potencia por radiacién ya que, debido al efecto
pelicular de corriente en los conductores, las ondas electromagnéticas quedan
confinadas a ir rebotando a lo largo de las estructuras. Las guias de ondas
son, en principio, mas faciles de fabricar que los cables coaxiales, ya que el
problema de tener que sostener perfectamente alineado al conductor interno
(Fig. 1-3 ¢) se elimina en las guias. Aunque por lo general tienen el
inconveniente de no ser flexibles, las guias de ondas pueden transportar
mas potencia y presentan menos atenuacion que los cables coaxiales, porque
usualmente estan rellenas de aire (no hay pérdidas por dieléctrico) y la
extension de sus superficies conductoras es mayor (menos pérdidas por
calor) que la de los coaxiales.

La propagaciopn de la informacién en las fibras épticas también se realiza
por medio de repetidas reflexiones a lo largo de la linea. Esta carece de
conductores, pero la diferencia entre la permitividad ¢ del dieléctrico 1y
el dieléctrico 2 (Fig. 1-3 i) produce el fenémeno de reflexion sucesiva en la
zona perimetral que separa a ambos materiales, impidiéndose de esta manera
la fuga de energia por radiacion (Fig. 1-5). Una situacion parecida, aunque
no idéntica, sucede en las comunicaciones inalambricas, a frecuencias mucho
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revestimiento (g,)

81>8'l'

rayo de
luz nucleo (g,)

Fig. 1-5 Principio basico de propagacion de la luz en una fibra dptica.

mas bajas, cuando se forman “ductos” en la atmosfera. Tales pasajes o ductos
por los que pueden propagarse las ondas electromagnéticas de una manera
direccional, y no dispersa, existen en determinadas regiones donde las
condiciones meteorolégicas producen importantes cambios en el indice de
refraccion n de la atmoésfera a una altura h (n = \/g = ./e/ € >
donde ¢ es la permitividad relativa, £ la permitividad del medio de
propagaciony € la permitividad en el espacio libre). Esto permite que una
sefial pueda ser transmitida a grandes distancias (Fig. 1-6), hacia receptores
situados adecuadamente. El rango o alcance, las frecuencias de transmision

'
h
capa 2 -— |nd|ces‘lee
—————————————————— refraccion
capa 1 <+— diferentes
L}
tierra R
distancia

Fig. 1-6 Trayectoria de una sefial radioeléctrica dentro de un ducto atmosférico.
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y las horas utiles de operaciéon dependen mucho de las condiciones
atmosféricas y, por tanto, dichos ductos son poco confiables y de capacidad
muy limitada. El mismo principio se aplica a los enlaces 1onosféricos, que
tienen un alcance mucho mayor, ya que la reflexién se produce a alturas
mas elevadas.

Regresando a las lineas fisicas de transmision, es obvio que el par de hilos
o linea bifilar abierta de la Fig. 1-3 a presenta fuertes pérdidas por radiacion,
ya que los campos electromagnéticos se extienden lejos de la linea, aun
cuando ésta los guia longitudinalmente hacia su destino. Se utitlizé mucho
en cierta época porque era economica y muy facil de construir, pero con el
tiempo tiende a caer en desuso, especialmente en los paises desarrollados.
Sus caracteristicas de trabajo pueden ser variadas al aumentar o disminuir
la separacion entre los dos conductores, y su utilidad practica, como se verd
en la seccion siguiente, se reduce generalmente a frecuencias inferiores a
500 kHz. Los dos conductores son suspendidos a la misma altura sobre el
piso. Ninguno de ellos esta conectado a tierra; el potencial de uno es igual y
de signo contrario al potencial del otro, con relacion a tierra. A este tipo de
cohfiguracién se le llama “linea balanceada” (Fig. 1-7 a). En cambio, s1 por
ejemplo, los dos conductores estan en un plano vertical (Fig. 1-7 b), el con-
ductor inferior tiene una capacitancia mas grande que la del superior con
relacidn al piso, y se dice que la linea esta “desbalanceada” o desequilibrada,
porque las corrientes resultantes en los dos conductores son diferentes. Los
cables coaxiales también son inherentemente lineas desbalanceadas, porque

o
o ® o
9
P7ITTIIIIII?7777 FPP7PIFPPI7777777 IPIIPIPIP7777777
a) Linea bifilar " b) Linea bifilar ¢) Cable coaxial
balanceada desbalanceada (linea desbalan-

ceada)

Fig. 1-7 Ejemplos de lineas balanceadas y desbalanceadas.
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el conductor externo (que rodea totalmente al interno) se conecta a tierra
(Fig. 1-7 ¢).

Para acoplar o unir eficazmente una linea balanceada con otra que es
desbalanceada, o viceversa, hay que intercalar entre ellas algin dispositivo
o circulto de transformacion, que dentro de la jerga comin se conoce como
balun*®. Hay varios tipos de estos transformadores o balanceadores, cuya
eleccidn depende de los requerimientos de cada caso. Este tema
tradicionalmente se estudia en detalle en la asignatura de Antenas, ya que,
por ejemplo, s1 una antena balanceada tipo dipolo es alimentada por un
cable coaxial (linea desbalanceada), entonces el conductor externo y un
brazo del dipolo tienen cierto potencial con relacion a tierra, que es diferente
del potencial del conductor interno y del otro brazo del dipolo. El resultado
de este desbalance o diferencia de potencial relativo es que se excitan
corrientes en el conductor externo del cable coaxial, y la corriente en am-
bos brazos del dipolo ya no es igual, provocando cambios en el patrdn de
radiacion de la antena. Un balun o transformador de corrientes seleccionado
adecuadamente resuelve este problema. Otro ejemplo de desbalanceo seria
la conexion de una antena receptora de TV tipo Yagi con el coaxial que
conduce la sefial al televisor. |

Para concluir esta seccion, conviene aclarar que, como se vera mas adelante,
la linea bifilar con aislamiento dieléctrico (principalmente polietileno) si se
emplea ampliamente en telefonia, transmision digital de baja velocidad vy
recepcion de TV en VHF (véanse la Fig. 1-9 y la Tabla 1-2).

1.3 Evolucion, frecuencias y aplicaciones

Para poder comprender el porqué en la actualidad se emplea una diversidad
de lineas de transmision, conviene hacer un poco de historia y también
relacionar dichas lineas con el otro medio de transmision, es decir, el
inalambrico, ya que este ultimo no podria utilizarse sin el apoyo o la
complementaridad de las primeras.

Durante milenios, el hombre sélo pudo transmitir muy limitadas cantidades
de informacidn, a muy baja velocidad, y con un rango o alcance muy corto,

* La palabra balun proviene de la combinacion en inglés balanced-unbalanced.
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Medios actisticos u dpticos poco confiables en su eficacia como gritar, so-
nar cuernos de animales, tocar tambores, encender y mover antorchas, reflejar
intermitentemente la luz del Sol en espejos, o emplear lamparas para
conseguir un efecto analogo en la oscuridad, entre muchas otras técnicas
igualmente limitadas, fueron sus Unicas herramentas durante muchos siglos,
hasta que se inventaron la escritura y luego la imprenta, asi como diversos
medios de transporte rapido sobre tierra y mar. Pero a pesar de estas
sorprendentes innovaciones, y aun a principios del siglo XIX, en general
los mensajes y la informacién podian tardar semanas 0 meses en llegar a su
destino, con una alta probabilidad de interferencia (robo o pérdida acciden-
tal) v de inutilidad u obsolescencia al ser recibidos.

I.as invenciones y el uso practico del telégrafo en 1838 y del teléfono en
1876 vinieron a cambiar las cosas radicalmente. Miles de kilémetros de
lineas abiertas fueron tendidas sobre postes elevados entre las principales
ciudades del mundo, a lo largo de los caminos o las vias férreas, inicialmente
para transmitir mensajcs telegraficos codificados (codigo Morse) y después
voz o conversaciones telefénicas, de una manera casl instantanea,
dependiendo de la habilidad de los operadores para establecer los enlaces.
[as primeras lineas consistian en un solo conductor de hierro suspendido
por postes y el retomo de la corriente eléctrica se conseguia por tierra, €s
decir, el suelo natural. Esta era la configuracion mas economica pues se
ahorraba la mitad del alambre, pero habia muchas pérdidas por fugas de
corriente, especialmente en climas himedos o lluviosos. Varios afios mas
tarde, el cobre comenzé a sustituir al hierro como conductor, debido a
avances logrados en su fabricacién como cable y a que conduce mejor la
electricidad que el hierro. Hacia 1860, en Londres ya se utilizaban conjuntos
aéreos de 30 a 100 conductores telegraficos aislados entre si con goma o
caucho. Por su parte, los cables subterraneos no tardaron mucho en aparecer,
pUES eran necesarios para descongestionar el interior de las ciudades. Los
tendidos aéreos siguieron utilizdndose en las afueras de las grandes
concentraciones urbanas, para interconectarias.

Al iniciarse las operaciones telefonicas, se encontré que las lineas troncales
(ciudad a ciudad) de un solo conductor con retorno por tierra producian
niveles intolerables de diafonia o interferencia entre la conversacion por un
conductor y la de otro. Para resolver este problema, se decidio utilizar lineas
de dos conductores, mismas que servian para transmitir simultdneamente
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Fig. 1-8 Circuito inventado a fines del siglo XIX para aprovechar
simultineamente una linea bifilar como una linea telefénica bifilar y dos lineas
telegraficas de un solo hilo con retorno por tierra.

sefiales telefonicas y telegraficas (éstas aun con retorno por tierra y sin
causar interferencia con las primeras, Fig. 1-8).

Rios, canales y mares fueron los siguientes medios en los que se tuvo la
necesidad de tender cables telegraficos, obviamente submarinos. Los
primeros cables de este tipo cruzaban ya el Canal de 1a Mancha, el Mar del
Norte y el Mar Mediterraneo en los afios 50 del siglo XIX. Sélo unos afios
mas tarde, hacia 1866, el primer cable transatlantico unia a Irlanda con
Canada. De alli en adelante, el tendido de cables submarinos continué a
ritmo acelerado, siendo Gran Bretafia, Francia y los Estados Unidos los
principales impulsores de estos proyectos. Hacia 1940 ya habia 20 cables
transatlanticos, ademas de varios otros en los deméas~océanos, pero todos
eran exclusivamente telegrificos. Por dificultades técnicas de amplificacion
y baja confiabilidad, no era posible transmitir telefonia, a pesar de que el
teléfono ya habia sido inventado y comenzado a usarse cn tierra desde hacia
medio siglo atrds. La telefonia transatlantica comercial de aquel tiempo
solo se brindaba por medio de sistemas de radio de onda corta (enlaces
ionosféricos), a partir de 19206, pero el servicio era poco confiable y dependia
mucho de las condiciones atmosféricas.
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Los primeros cables telefonicos transatlanticos se tendieron a partir de
1956, un afio antes de que se iniciase la “carrera espacial” con el lanzamiento
del satélite Sputnik 1 (1957), época en que al fin se conté con amplificadores
de tubos al vacio cuya vida estimada era de unos 20 afios, lo cual garantizaba
ya un servicio razonablemente econdmico. La invencion contemporanea
del polietileno plastico contribuy6 también a que estos cables teletonicos
submarinos de larga distancia fuesen una realidad, debido a que dicho ma-
terial posee propiedades excelentes de aislamiento. Cabe resaltar que estos
primeros cables telefonicos ya fueron del tipo coaxial.

Ios afios 40 fueron testigos de la terrible 2* Guerra Mundial, misma que
aceler6 las investigaciones en microondas y el desarrollo de innumerables
dispositivos de comunicaciones de banda ancha, confiabilidad y largo
alcance. El radar, los principios de la transmisién digital moderna, las guias
de ondas y las comunicaciones inalambricas por microondas terrestres son
unos cuantos ejemplos de tales avances, logrados medio siglo después de
que Marconi hiciese la primera demostracién de una transmision inalambrica
a bajas frecuencias (1895).

De manera que a mediados del presente siglo ya se empleaban a escala
mundial las lineas bifilares (abiertas sobre postes, o subterraneas,
aisladas entre si con papel o con algin otro material dieléctrico), los cables
coaxiales y las guias de ondas. Las computadoras acababan de nacer, pero
eran gigantescas, sumamente costosas, su memoria era casi nula y ademas
eran muy poco eficientes. Los circuitos integrados, el laser y las fibras
6pticas aun no existian. Los cables compuestos por varias lineas bifilares
evolucionaron, junto con las técnicas de multiplexaje, modulacion y
aislamiento, en lo que ahora se conoce como cables multipar, que consisten
en muchos pares de conductores aislados entre si con polietileno u otro
material aislante e identificados por colores. Un solo cable telefénico
multipar de uso en la actualidad puede tener decenas, cientos o miles de
pares, dependiendo de la demanda de trafico que tenga que satistacer. Para
facilitar la identificacién de todos estos pares, se separan en conjuntos para
formar “sectores”, y varios de estos sectores a su vez son reunidos para
formar “‘grupos”.

Los rangos de las frecuencias en que se utilizan las lineas bifilares o pares
de hilos y los cables coaxiales se muestran en la Fig. 1-9. El primer tipo de
linea es el que posee menos ancho de banda y capacidad para transmitir



14 Introduccion a las lineas de transmision

I |

Fibra 6ptica
il il

A
IR E]

infr i
Guia de ondas arrojo
Microcinta
i et
UHF, SHF
ondas mili-
- Cable coaxial . mélicas
MF, HF, VHF, UHF
Par de hilos
Audio, VLF, LF
s T T 1 7 T — T T — NN NN T >
7] 15
] 10 100 ] 10 100 ] 10 100 10 10 f
kHr kHz kHz MHZ MKz MHz GHz GHz GHz Hz Hz
- 7 T v ; T - T T AN \—’—\fvr—‘T'G—T‘l
k 100 10 1 100 10 1 10 1 10 10
km km km m m m cm cm

Fig. 1-9 Uso actual de los principales sistemas alambricos, por rangos de
frecuencias.®

informacion; se emplea fundamentalmente para la telefonia local, la
transmision de datos a baja velocidad y el videofono residencial; también
puede tener muchas otras aplicaciones como, por ejemplo, de antena
receptora de FM en los equipos modulares de audio. Por su parte, los cables
coaxiales permiten transmitir mas informacion, a frecuencias mucho mas
elevadas; sirven para telefonia multicanal, distribucion de television,
conexion de equipos de computo e impresion, alimentacién de antenas de
VHE, y muchas otras aplicaciones.

* VLF = Very Low Erequency (Frecuencias muy bajas)
LF = Low Frequency (Frecuencias bajas)
MF = Medium Frequency (Frecuencias Medias)
HF = High Frequency (Altas frecuencias)
VHF = Very High Erequency (Muy altas frecuencias)
UHF = Ultra High Frequency (Ultra altas frecuencias)
SHF = Super High Erequency (Super altas frecuencias)
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A partir de los afios 60 se fortalecid el uso de los satélites de
comunicaciones, apoyados en una extensa red de estaciones terrenas con
platos parabolicos. Ambos segmentos (espacial y terrestre) empleaban, y
siguen utilizando, tramos de guias de ondas como elementos de interconexién
o bien para formar haces de radiacion con una cobertura especifica. Los
sisternas convencionales de microondas terrestres también usan guias de
ondas como parte de los equipos que los integran (Fig. 1-10). Asimismo,
fue en los afios 60 que se inicid la fabricacion de los chips o circuitos
integrados “en gran escala”, misma que ha evolucionado hasta la fecha a un

satélite

"F
|
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[=]

. —— 0oo

. _— 4]
estacion Aito Uﬂ ol
terrena

Comunicacion por satélite Microondas terrestres

Fig. 1-10 Las guias de ondas (Figs. 1-3 f, g y h ) tienen mucha aplicacion en los
sistermas de comunicacion por satélite y de microondas terrestres, asi como en los

radares.

grado fantdstico de miniaturizacion y capacidad de procesamiento. Este
logro, junto con los circuttos hechos en tabletas impresas y el desarrollo de
varios dispositivos de estado solido que trabajan en el rango de las
microondas, hicieron necesario el uso de lineas de transmisién que
funcionaran en base a conductores paralelos planos. De éstos (Figs. 1-3 b, ¢
y d), la triplaca es la mas eficiente, pues tiene muy pocas pérdidas por
radiacién, pero también es la més dificil de hacer. Las lineas de microcinta
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y sus diversas variantes son pequefiisimas y ligeras y se les puede fabricar
empleando técnicas similares a las de los circuitos integrados; gracias a
ellas, la tecnologia de los dispositivos de microondas ha evolucionado
considerablemente, y también son tiles, por ejemplo, para alimentar antenas
planas ranuradas.

Conrelacion a los sistemas de mlcroondas ya sean terrestres o satelitales,
en los que la transmision y la recepcion se efectiian a frecuencias en las que
la lorigitud de onda es de unos cuantos milimetros o centimetros, €s
conveniente notar que el rango de frecuencias en el que se emplean ha sido
subdividido en bandas designadas por letras (Tabla 1-1). En afios recientes
se decidi6 rebautizar a cada una de estas bandas en estricto orden alfabetico
(tercera columna de la tabla), pero por familiaridad aun se sigue utilizando
operativa y comercialmente la nomenclatura vieja. Es entonces comun decir
que un satélite (incluyendo sus circuitos con microcinta o tramos de guias
de ondas) funciona en la banda C, X o Ku, por ejemplo.

Tabla 1-1 Designacion de las bandas de frecuencias empleadas en microondas.

- Frecuencia <. Anterior - - ‘“Nueva”
R '~ (se usa todavia)

1-2  GHz L D
2-3  GHz S E
3.4 GHz S F
4-6 GHz C G
6-8  GHz C H
8-10 GHz X I
10 - 124 GHz X J
124 -18 GHz Ku J
18-20 GHz K ]
20 - 26.5 GHz K K
26.5 - 40 GHz Ka K

En parrafos anteriores de este mismo capitulo se ha hecho énfasis en la
igual importancia y complementaridad de los sistemas alambricos e
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inalambricos. Los alambricos son indudablemente utiles para muchas
aplicaciones de comunicaciones punto a punto o de distribucion de
informacién, pero ademas, sin ellos, los inalambricos sencillamente no
podrian funcionar. Todas las antenas necesitan alguna forma de linea de
transmision que sirva de enlace entre ellas y los equipos transmisores o
receptores. Esta doble funcion y aplicacién se ilustra muy abrewadamente
en la Fig. 1-11. ‘ T
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« Radio + microondas lerrestres s comunicacion
e TV + satelites de un satélite
e Com. personales ¢ radares a otro

Fig. 1-11 Breve ejemplificaciéon del uso de las lineas como componentes de
transmisién y de alimentacion.

Las flechas de unién entre el par de hilos y el cable coaxial con la fibra
6ptica indican que, con el tiempo, muchos cables convencionales seran
sustituidos por cables de fibra optica, conforme se amorticen los costos de
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inversion de los primeros, se abarate ain mas el precio de las comunicaciones
Opticas, y se extiendan el alcance y la aceptacion de las redes digitales de
servicios integrados. Al ritmo actual en que la tecnologia y la demanda de
servicios han ido creciendo, es muy posible que en el siglo XXI los misnios
hogares estén conectados a su central digital local por fibra optica, en lugar
de la linea bifilar de cobre que aun se utiliza para tal fin y cuyo ancho de
banda es muy reducido. De hecho, actualmente ya existen en varias ciudades
de los paises mas avanzados redes residenciales de distribucion de television
por cable; solo que éste es de fibra optica, en lugar del coaxial que se usa
tradicionalmente. Y desde luego, es bien conocido que durante los afios 80
y la presente década, se han tendido y seguiran tendiéndose cientos de miles
de kilometros de cable optico, tanto terrestre como submarino, para enlazar
centrales telefonicas dentro de una misma ciudad, establecer lineas troncales
de ciudad a ciudad, o umir a un continente con otro.

La gran revolucion de las comunicaciones por fibra optica se micio en los
afios 60 cuando, al fin, se lograron los primeros laseres practicos. Un laser
es un emisor de luz coherente, es decir que la energia radiada es altamente
monocromatica (una sola longitud de onda o color) dentro de un haz
altamente direccional. Para poder transmitir informacion a lo largo de una
delgadisima fibra dptica, primero es necesario “inyectarsela” con un laser.
También es posible usar un diodo emisor de luz o LED*, pero éste es una
fuente optica mncoherente y sus aplicaciones son diferentes, tal como se
vera con mas detalle en el ultimo capitulo de este libro. Las frecuencias
opticas que se utilizan son del orden de 5x10'" o 500 THz (Fig. 1-9) y, en
teoria, la capacidad de un laser para transmitir o inyectar informacion a una
fibra es de 100,000 veces la capacidad de un sistema convencional de
microondas**. Es decir que, teéricamente, un laser puede transportar unos
10 millones de canales de television al mismo tiempo. Sin embargo, varios
experimentos realizados en los afios 60 demostraron que los fenémenos de
lluvia, neblina y nieve, asi como la presencia de polvo en la atmdsfera,
hacian su uso inalambrico poco atractivo econémicamente. En cambio, para
comunicaciones espaciales, mas alld de la atmosfera, si pueden tener una

* LED = Light Emitting Diode
** En la practica ain hay deficiencias importantes en los dispositivos lerminales 6pticos, que
reducen drasticamente el ancho de banda utilizable y la capacidad real de cada fibra Optica.
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aplicacidn mas inmediata. Los primeros experimentos de enlaces de
comunicaciones espaciales por rayos laser, aunque con una capacidad mucho
mas baja que la teérica, apenas estan por realizarse a fines de esta década,
por ejemplo, para transmitir informacion de un satélite geoestacionario a
otro que esté en una drbita mas baja; el primero puede ser un satélite de
comunicaciones y el segundo uno de percepcién remota*.

Paralelamente a los primeros y desalentadores experimentos atmosféricos
hechos con rayos laser en los afios 60, se buscd la forma de aprovechar las
frecuencias dpticas en sistemas alambricos. La posibilidad de fabricar y
utihzar fibras dpticas de poca atenuacidn y bajo costo harian de este medio
un canal para transmitir informacion de una manera mas confiable y versatil
que por la atmosfera. Pero inicialmente la atenuacién producida a lo largo
de una fibra era del orden de 1,000 dB/km, o sea que con sélo recorrer diez
metros, la luz perdia el 90% de su potencia. Esto hacia su uso totalmente
impractico.

Fue en los afios 70 cuando, al fin, se logré reducir significativamente la
atenuacion de las fibras dpticas, a valores del orden de 20 dB/km o menos.
A la fecha, ya es posible inclusive fabricar fibras con atenuaciones de sélo
0.2 dB/km (en la tercera ventana), lo cual, junto con el perfeccionamiento de
los diodos laser de semiconductores y los LEDs, asi como los fotodetectores
y otros componentes opticos, han hecho que las redes locales y de larga
distancia por fibra dptica proliferen en todo el mundo.

A diferencia de los sistemas que emplean otros tipos de lineas de transmisidn,
en el caso de las fibras no se acostumbra especificar la frecuencia de operacion,
sino la longitud de onda. Las regiones en las que la atenuacién de la fibra
alcanza valores minimos se denominan ventanas (Fig. 1-12). La primera ventana
util corresponde a una longitud de onda central de aproximadamente 850
nanometros (nm). Se utiliza en redes locales de cortas distancias, con fibras
multimodo y emisores LED. La segunda ventana trabaja en los 1,300 nm y se
emplea principalmente para enlaces largos, con fibras monomodo y

* Notese que a fines de los afios 90 entraran en operacion varias constelaciones de satélites
de orbita baja dedicados al servicio mundial de las comunicaciones personales moviles. En
algunos casos, los satélites de la constelacion se comunicaran entre si, pero no en frecuencias
opticas sino a frecuencias muchisimo mas bajas comparativamente, con su inherente reduccién
en ancho de banda. El uso practico de los enlaces intersatelitales por rayos laser sucedera

hasta bien avanzado el siglo XXI.
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Fig. 1-12 Curva aproximada de atenuacion y ventanas de operacion de las fibras
Opticas. Algunas fibras comerciales tienen atenuaciones menores.

excitadores ldser, aunque también hay enlaces cortos con LEDs y fibras
multimodo a 1,300 nm (secciones 8.3 y 8.4). La tercera ventana funciona a
1,550 nm y permite reducir mas la distancia entre los amplificadores
intermedios (seccidén 8.5), especialmente con el uso de los nuevos
amplificadores opticos dopados con erbio.

Las fibras Opticas son las lineas de transmision con mayor ancho de banda
y capacidad para transmitir informacion (Fig. 1-9), y al igual que con 1a linea
bifilar que puede ser reproducida paralelamente para formar cables multipar,
las fibras pueden colocarse por grupos dentro de un mismo cable, aumentando
asi, aun mas, la capacidad de trafico y de distribucion (veéase la Fig. 7-4).
También, al igual que las lineas bifilares de cobre, los cables de fibra 6ptica
se pueden instalar en forma aérea, subterranea o submarina. Las grandes
ventajas de las fibras dpticas sobre los sistemas convencionales de cobre son
varias: pocas pérdidas, gran ancho de banda, tamafio reducido, poco peso,
inmunidad a las interferencias radioeléctricas, aislamiento eléctrico, alta
seguridad en sistemas bancarios, mihitares y de otros tipos, y ademas, la
materia prima fundamental para producirlas (arena) es abundante.
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Tabla 1-2 Comparacion individual de algunas caracteristicas practicas de las
principales lineas de transmision. Notese la diferencia de escalas.

Tipo de linea Dimensiones tipicas Pérdidas ‘Ancho' de banda fﬂiniatw

.oenmm : - (capacidad) rizacién
250
. “ -
Bifilar ablerta o . ¢ Bajas Pequefio Pobre

sobre postes
diametro = 1.5

35
Bifilar terrestre
con aislante, de Bajas Pequefio ~ Pobre
. : \ ,
uso exterior PV’ dismetro = 1

10

Coaxial | o 7 | Regular Regular | Pobre
| 2 . espesor = 1.5 S R '

20

Guia de ondas ~ '° : ~ Bajas Grande _ " ~ Pobre

Lespesor=1 _ -

. espesor = 0.1

Microcinta C Altas ‘Grﬁhde'_-:' | -Eicelente |

LI -

Fibra Gpﬁca S S Muybajas Muy grande Excelente
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Se puede concluir que cada clase de linea de transmision tiene su propia
razon de ser en el tiempo, y ademas ofrece sus aplicaciones y sus ventajas
técnicas 0 econémicas muy particulares. Los capitulos siguientes seran
dedicados para estudiar en detalle las caracteristicas de transmision en cada
una de ellas; pero antes, para concluir esta breve seccion introductoria,
convendria resumir y comparar algunos de sus principales parametros. Estos
se presentan en forma concentrada y aproximada en la Tabla 1-2. Notese
que s6lo se incluyen a manera de ejemplo algunas configuraciones tipicas,
pero que en la practica hay muchisimas opciones mas, dependiendo de la
aplicacion que se le quiera dar a la linea y de las frecuencias de operacion.

Es muy armriesgado querer hacer comparaciones numéricas de ciertos
parametros, como la atenuacién o el ancho de banda, ya que €stos dependen
de la frecuencia de trabajo y de las dimensiones reales de cada linea en
particular. Por ello, los datos presentados en la tabla sdlo tienen como
objetivo resaltar la enorme diferencia de operacidn de las lineas mas

populares y, por tanto, la importancia e inevitable necesidad de estudiar
cada una de ellas debidamente.

1.4 FEl modo TEM vy el anailisis de lineas por voltajes y
corrientes

Las lineas que consisten de dos conductores (bifilar, coaxial, microcinta,
placas paralelas), y varias otras estructuras como la triplaca, transmiten la
informacidn electromagnética fundamentalmente de una manera tal en que
tanto el campo eléctrico como el campo magnetico de la sefial son

transversales o perpendlculares ala direccion de propagacion (Fig. 1-13).
A esta forma en que la sefial e,s“tr_a‘nsmltlda se le llama modo de propagacidn
transversal electromagnético o, abreviadamente, TEM*.

La distribucién de las lineas de campo eléctrico y magnético en un corte
transversal de estas estructuras guia-ondas es diferente en cada caso, pero E
y H siempre son perpendiculares a la direccidén de propagacion. Como se

* Estrictamente, la propagacion puede ser TEM o cuasi-TEM, segun el tipo de linea. Esto se
aclarard en su momento, asi como la existencia de modos superiores de propagacion después
de rebasar cicrta frecuencia de trabajo.
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ja — _,
Direccion de propagacion a

90° lo largo de la linea
H

Fig. 1-13 El modo de propagacion transversal electromagnético o TEM.,

veré en capitulos siguientes, también es posible que estas lineas transmitan la
informacion con otras configuraciones de lineas de campo o modos superiores,
pero generalmente son utilizadas abajo de la frecuencia de corte del primer
modo superior, de tal manera que solo exista el modo TEM. Todos estos
conceptos se estudiaran en detalle mas adelante, pero es preciso infroducirlos
en este punto aunque sea brevemente. La Fig. 1-14 muestra la distribucion
de las lineas de campo en el corte transversal de una linea bifilar, un coaxial
y una microcinta. En los dos primeros casos, los campos E y H siempre forman
90° entre si y también son perpendiculares a la direccion de propagacion que,
de acuerdo con las ilustraciones, seria hacia el interior del papel o hacia
afuera, segin la resultante del producto cruz de E con H (vector de Poynting).
Por lo que respecta a la microcinta, el modo de propagacidn es cuasi-TEM,
es decir, casi igual al TEM, pero este tiltimo modo no se logra por completo
ya que no es posible satisfacer las condiciones de frontera en la interfase
entre la superficie superior del sustrato dieléctrico y el medio que le rodea
(aire), a menos que las dos permitividades fuesen iguales. De “cualquier
forma, es posible obtener los parametros de operacion de la linea con bastante
aproximacion suponiendo que la distribucion de los campos es TEM.

Al tener una distribucidn transversal de los campos eléctrico y magnético,
resulta facil calcular los parametros circuitales de la linea o cable por unidad
de longitud (inductancia L, capacitancia C, resistencia R y conductancia
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Bifilar Coaxial Microcinta

campo eléctrico "7 C campo magnético

Fig. 1-14 Campos eléctricos y magnéticos del modo de propagacion TEM. El
campo es mas intenso en las reglones donde las lineas de flujo se representan con
menos separacion entre si.

G*), y entonces es posible evadir las ecuaciones de Maxwell y obtener
soluciones para la operacion completa de la linea aplicando la teoria gene-
ral de circuitos. Como se vera en el capitulo 2, este tipo de lineas debe
satisfacer ecuaciones diferenciales sencillas de la forma siguiente:

dv N

ZZ—(R+10)L)I (1-1)
dl _

E=~(G+J®C’)V (1-2)

en donde ¥V es el fasor de la diferencia de voltaje entre los conductores e / es
el fasor de la corriente en uno de ellos. Sin duda, los términos voltaje y
corriente son conceptos mucho mas familiares y de mas facil comprension
que los de campos electromagnéticos, pero estos altimos si deben emplearse
para analizar otros tipos de lincas, como se indica en la siguiente seccion.

* Como simple comentario, algunos se reficren a G como la perditancia.
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1.5 El modo dominante, los modos superiores y el analisis
por campos electromagnéticos

Las guias de ondas o conductores huecos (Figs. 1-3 f, g y h ) no pueden
transmitir energia electromagnética a frecuencias muy bajas* y tampoco

pueden guiarla con una forma o modo de propagacién TEM. La transmision

se inicia a partir de cierta frecuencia, cuyo valor depende de la geometria y
las dimensiones de la guia. A esta frecuencia minima a partir de la cual es
posible que la informacién viaje o se propague se le denomina frecuencia
de corte. |

La distribucién transversal de las lineas de campo eléctrico y magnético
debe satisfacer las condiciones de frontera en todas las paredes metalicas
internas de la guia. En teoria, hay un nimero infinito de posibles
distribuciones de lineas de campo o modos de propagacién y cada modo
tiene su propia frecuencia de corte a partir de la cual existe. Es decir,
conforme la frecuencia va aumentando, primero aparece €l primer modo,
llamado modo dominante; después aparece el segundo modo a partir de su
propia frecuencia de corte y se propaga junto con el primero, que nunca
desaparece; después aparece el tercer modo, que se propaga junto con el
primero y el segundo; y asi sucesivamente (Fig. 1-15).

Se propagan el modo dominante y el primer
modo superior, cuya frecuencia de corte es fc1
\

Se propaga el modo dominante, \
cuya frecuencia de corte es (Cg
En esta region no A?‘—’
hay propagacion

' fco fc, fc2

Fig. 1-15 Frecuencias de corte y regiones teéricas de propagacion del modo
dominante y de los modos superiores €n una guia de ondas.

* En realidad si podrian, pero resultarian estructuras monstruosamente gigantescas e

impracticas.
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Modo dominante Segundo modo o primer modo superior
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campo eléctrico - — -~ campo magnético

Fig. 1-16 Vista transversal de las lineas de campo o flujo eléctrico y magnético
del modo dominante (o primer modo) vy del segundo modo de propagacion (o prumer
modo superior) en guias rectangulares (dimensiones 2:1) y circulares.

Los demas tipos de lineas, como la bifilar y el coaxial, también pueden
tener modos superiores de propagacion, pero como se utilizan a frecuencias
mas bajas que las gufas de ondas y pueden transmitir, en teoria, desde
frecuencia cero en el modo TEM (que en este caso viene siendo el modo
dominante), los modos de orden superior no tienen la oportunidad de

aparecer, pues se trabaja por debajo de sus frecuencias de corte
correspondientes.

* El modo TE, también tiene la misma frecuencia de corte que el TE_, para una guia con
a = 2b, pero su distribucion de campos es diferente.
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Los modos de propagacién en las guias de ondas son de dos tipos: TE o
transversal eléctrico y TM o transversal magnetico. El analisis matematico

e o e i

O -SSP DAY

COITCSpOIldlCnte a ellos se cubrird debidamente en el capitulo 4. “Transver-
sal eléctrico” significa que sélo el campo eléctrico es perpendxcuiﬁ—f a la
direccion axial a lo largo de la gma mientras que el campo magnético no lo
es; s decir, hay una componente de campo magnehco en la direccidén axial
a lo 1argo de la guia. Un razonamiento similar indica que un modo TM tiene
una parte de su campo eléctrico en la direccién axial y todo su campo
magnético es transversal. En la Fig. 1-16 se ilustran cuatro casos dentro del
numero infinito de posibles modos de propagacion en guias rectangulares y
circulares. Nétese, por ejemplo, que para el medo dominante en la guia
rectangular, el campo eléctrico es mas intenso en el centro y su magnitud va
disminuyendo hacia la derecha y la izquierda (indicado por la mayor
separacion entre las lineas de flujo). Para la misma guia, en el primer modo
superior, las lineas de campo eléctrico son horizontales y la intensidad
disminuye hacia arriba y hacia abajo. Por lo que se refiere a la guia circular
de la misma figura, es evidente que la distribucion de las lineas del campo
eléctrico es de polarizacion cuasi-vertical en el centro y que su curvatura se
incrementa en los extremos para poder cumplir con la condicion de frontera
de que no hay componente tangencial de E en la pared conductora, sino
solamente componente normal. El primer modo superior de la guia circular
tiene una distribucion radial de campo eléctrico y contornos circulares
concéntricos de lineas de campo magnético, muy parecida a la distribucion
correspondiente al cable coaxial en su modo dominante TEM (Fig. 1-14).
,En el caso de las fibras opticas ocurre algo similar, pero las condiciones
de frontera que deben ser satisfechas son diferentes a las de las guias
metalicas. La nomenclatura que se emplea para designar a los modos de
| propagacion es un poco mas compleja, pues se tienen los modos TE, TM,
HE, EH y LP. Los tltimos, denominados modos [inealmente polarizados,
en realidad son combinaciones de los otros tipos de modos. El analisis
matematico correspondiente a este interesante tema y de gran novedad

practica se vera en el capitulo 7.
A manera de ejemplo, en la Fig. 1-17 se muestran las distribuciones de

campo eléctrico del modo dominante (hibrido HE ) y de los tres modos
superiores siguientes (TE;,, TM,, y HE, ) en una fibra 6ptica de salto de

indice o indice escalonado.
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Modo dominante

HE,,

Modos superiores
- v
~ /

TEo TMy; HE,,

SN /@

Fig. 1-17 Vista transversal de las lineas de campo eléctrico del modo dominante
y de los tres modos superiores siguientes en una fibra ptica de salto de indice.

Todas las soluciones posibles de propagacion en las guias de ondas 'y las
fibras Opticas se pueden encontrar resolviendo las cuatro ecuaciones de Max-
well y satisfaciendo adecuadamente las condiciones de frontera en cada caso
analizado, de acuerdo con su geometria y los materiales de que esté constituido.
Dichas ecuaciones de campo son:

0
VxE(r,t) = - aB(r,t) (1-3)

VxH(r,t) = %D(r,t) + J(r,f) (1-4)
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V-B(r,t) =0 (1-35)

V-D(r,t) = p(r,t) (1-6)

endonde E(r,t) =vectorde intensidad de campo eléctrico (V/m)
H(r,t) = vector de intensidad de campo magnético (A/m)
D(r,t) = vector de desplazamiento eléctrico (C/m?)
B(r,t) = vector de densidad de flujo magnético (W/m? 6 T)

J(rt) = vector de densidad de corriente (A/m?)
p(r,t) = densidad volumétrica de carga (C/m?)
r = vector de posicion (m)

t = tiempo (seg)

De las ecuaciones (1-4) y (1-6) se deriva la ecuacion de continuidad o de
conservacion de carga:

0
Ved(r,t) = - p(r,0) (1-7)

Ademas, D(r,t) y H(r,t) estan relacionados, respectivamente, con E(rt)y
B(r,t) por los parametros constitutivos que caracterizan la naturaleza
electromagnética del material del que esta hecho el medio de propagacion.
Estas relaciones constitutivas, para un medio “lineal isotrépico homogéneo™,
es decir, un medio ordinario o simple como el aire u otros dieléctricos

comunes, son:

D(r,t) = eE(r,t) (1-8)
B(r,t) = pH(r,?t) (1-9)
endondeeesla pcnnitividad o constante dieléctrica del material, en faradios

por metro (F/m), y pessu permeabilidad, en henrios por metro (H/m). S1 el
medio es conductor, también debe cumplirse la siguiente relacion:

V/m= volts / metro
A/m= amperes / metro
C/m? = coulombs / metro cuadrado

W/m?= webers / metro cuadrado
T= tesla
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J.(r,t) = oE(r,t) (1-10)

en donde J (r,t) = vector de densidad de corriente de conduccion (A/m?)
o) = conductividad del medio en siemens por metro (S/m).

James Maxwell se basé en los trabajos de varios excelsos cientificos
anteriores a su generacion, de ahi que a la ec. (1-3) también se le refiere
como “ley de Faraday”, a la ec. (/-4) como “ley generalizada de Ampere”,
y alaec. (1-5) como “ley de Gauss”. El mérito personal de Maxwell radica
en haber integrado y relacionado todos esos resultados matematicamente,
prediciendo ademas la posibilidad de la propagacién de las ondas
electromagnéticas, es decir, 1a transmision de informacion. Dicha prediccion
fue comprobada en la practica afios mas tarde por el fisico aleman Enrique
Hertz, en cuyo honor lleva su apellido la unidad usada para las frecuencias
radioeléctricas.

Como ya se indicé con anterioridad, todas estas ecuaciones son la base
para analizar matematicamente los modos de propagacion y otros parametros
igualmente importantes de operacién de las guias de ondas y las fibras
opticas. En muchos casos, conocidos estos parametros, es posible obtener
circuitos equivalentes de dichas lineas y aplicar criterios de anélisis similares
a los de las lineas de transmisién convencionales, e inclusive métodos
graficos como la carta de Smith.
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Teoria de las lineas de dos
conductores |

2.1 Conceptos generales y parametros de una linea

Las lineas que transmiten informacion en el modo de propagacién TEM,
como la bifilar y el coaxial, o esencialmente TEM, como la microcinta, pueden
ser analizadas ya sea resolviendo directamente las ecuaciones de Maxwell,
o bien, usando la teoria general de circuitos.

En el primer caso, S1s€ resuelven las ecuaciones de Maxwell, la forma de
las soluciones obtenidas es muy similar a la de la propagacion de ondas
planas uniformes en el espacio libre, cuya distribucion también es TEM; es
decir que las ondas electromagnéticas son transversales, porque tanto los
campos E como H son mutuamente perpendiculares a la direccion axial de
propagacion. S1se€ consideran a la linea y al flujo de potencia a lo largo del
eje z (Fig. 2-1), las ecuaciones se resuelven obligando que E, = H, =0, para
que los campos resultantes sean completamente transversales entre los
conductores. Dicho de otra forma, el campo eléctrico total esta dado por
E=F a + Ey a,, donde a, y a, son vectores unitarios en las direcciones x
y y; ademas, este campo debe ser normal o perpendicular a las superficies
conductoras. Este analisis, aunque aproximado, es lo suficientemente valido
en la practica. Es aproximado porque se considera a los conductores como
si fuesen perfectos y a los campos como si viajasen solamente entre Yy

31
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conductores

gQe° -

r»—""
A/

Fig. 2-1 Propagacién del modo TEM a Io largo de una linea bifilar. Segin la
region considerada entre o alrededor de los conductores, el campo E puede tener
las componentes E .y Ey, pero siempre E_ = 0. Lo mismo aplica para el campo H,
de modo que la pareja de vectores E y H puede rotar, manteniéndose la
perpendicularidad entre ambos y resultando siempre el flujo de potencia P en la
direccion z (véase también la Fig. 1-13).

alrededor de los conductores; algo asi como si |z linea bifilar sélo fuese una
guia o pastor indicando la direccién del desplazamiento de potencia.

Pero si se quisiera ser extremadamente riguroso, habria que calcular, segun
la frecuencia de operacién, la profundidad de penetracién de los campos
dentro de los conductores. La distribucién resultante de las ondas ya no
seria estrictamente TEM, sino cuasi o esencialmente TEM, pues al haber
corriente dentro de los conductores, si existiria una pequefiisima componente
de E en la direccion z. Esta componente estd dada por la ecuacién (1-10),
que se repite a continuacion (Ley de Ohm):

J, =0E, (2-1)

F4

donde o es una conductividad muy grande y E_ es pequefio, dando como
resultado una corriente importante. Como podra intuirse, dicha corriente
provoca pérdidas de potencia en la sefial, que se disipa en forma de calor.
El segundo método de analisis, empleando la teoria general de circuitos,
es mas sencillo y conduce a los mismos resultados. Este metodo alternativo
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se prefiere en ingenieria de comunicaciones porque se pueden definir y
utilizar las variables de voltaje ¥, corriente / y potencia P, que defini-
tivamente son mas familiares que las variables de campo eléctrico, campo
magnético y densidad de potencia.

Para emplear la teoria general de circuitos es preciso representar a la linea
como una red de parametros distribuidos. Tales parametros o constantes
son su inductancia L, capacitancia C, resistencia R y conductancia G,
especificadas todas ellas por unidad de longitud. Considérese la linea de la
Fig. 2-2, que consiste de dos conductores paralelos separados uniforme-
mente. Tal diagrama puede representar igualmente a una linea bifilar, un
cable coaxial 0 una microcinta. En ei extremo izquierdo se tiene el generador
o transmisor (por ejemplo, un amplificador, un teléfono o una computadora);
en el derecho, la carga o equipo receptor (por ejemplo, una antena, una
central telefénica o una impresora digital). Entre los dos conductores hay
una diferencia de potencial ¥y en la superficie de cada uno de ellos (efecto
pelicular o piel) fluye una corriente /.

generador() 4 carga

Fig. 2-2 Linea de transmision fundamental.

Los cuatro parametros de la linea (L, C, R 'y G) se pueden calcular para
cada caso particular si se conocen sus dimensiones y la frecuencia de
operacidn, empleando los conceptos que se estudian en teoria electro-
magnética basica.

Por ejemplo, por definicién, la inductancia L es igual al flujo magnético
concatenado y producido por cada unidad de corriente /, y la capacitancia
C es el cociente de la carga eléctrica Q en cada conductor por cada unidad
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de diferencia de potencial o voltaje ¥. La capacitancia solo depende de las
dimensiones fisicas y la gcometria de la linea, mientras que la inductancia
es funcion de la distribucién de la corriente (a frecuencias bajas hay corriente
en la superficie y dentro del conductor, y a frecuencias muy altas la
distribucion es solamente pelicular).

Por otra parte, si los conductores de la linea fuesen perfectos, no habria
resistencia al paso de la corriente y tampoco pérdidas de potencia durante la
transmision™. Asimismo, si el medio dieléctrico o aislante entre los conductores
fuese perfecto, no habria conduccién (fugas o arcos eléctricos) entre ellos.
Sin embargo, aunque muy buenos, los conductores no son perfectos, y €l
material dieléctrico entre ambos tampoco lo es. Por ello, para que el modelo
circuital de la linea quede completo, es preciso considerar una resistencia R
en serie y una conductancia G en paralelo. Como se vera mas adelante, en
varios casos y segun la frecuencia de trabajo, Ry G son despreciables y es
posible simplificar los calculos de operacién de la linea; pero por lo pronto, s
necesario plantear el caso mas general con sus cuatro parametros.

El valor de la resistencia R de la linea depende de la resistividad (inverso
de la conductividad) del material del que esté hecha, de su geometria, y de la
distribucion de su densidad de corriente (que es funcion de la frecuencia).
En la Fig. 2-3 se muestra el rango de los valores de conductividad ¢ para los
buenos conductores en comparacién con la de los semiconductores y los
materiales “aislantes”, y en la Tabla 2-1 se proporcionan los valores de ¢ de
los principales conductores. La distribucién de la corriente es funcién de la

profundidad de penetracion / a la frecuencia de operacion, que esta dada
por la relacion sigulente:

/= |- (2-2)

OUC

Es mas comun utilizar la letra & para designar a la profundidad de
penetracion, pero para evitar confusion con la tangente de pérdidas asociada
con los dieléctricos (tan 8) que se vera a continuacioén, en este texto dicha
profundidad de penetracion se representara por la letra 4

* De ahi el creciente interés, entre otras posibles aplicaciones, en la nueva tecnologia de los
superconductores.
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Fig.2-3 Rango de los valores de conductividad o (siemens/metro) de los materiales
aislantes, semiconductores y conductores.

Tabla 2-1 Conductividad o de algunos de los principales conductores.

Conductor . N o (S/m)*
Fierro (hierro) | | - 1.03x 107
Niquel | o 1.45x 107
Latébn | | 1.50x 107
Zine | 1.67x 10"
Tungsteno - 1.82x 107
Aluminio | 3.82x 107
Oro | 410x107
Cobre . 580x107.
Plata o 617x107

* También es comdn emplear las unidades ©/m (mhos por metro) que son equivalentes a

S/m. El valor reciproco de la conductividad se denomina resistividad y sus unidades son {¥m.
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Por lo que se refiere a la conductancia G entre los dos conductores, también
es funcion de la frecuencia y de las propiedades del material aislante, ya que
éste posee cierta conductividad que crece con la frecuencia de las corrientes
alternas y produce pérdidas elevadas denominadas como histéresis del
dieléctrico. Este fenomeno de histéresis es despreciable a bajas frecuencias,
pero a frecuencias altas se convierte en la causa principal de pérdidas en el
dieléctrico. Es una caracteristica de todos los materiales aislantes solidos y
liquidos, pero hay algunos como la mica, el cuarzo y varios compuestos
sintéticos polimerizados que tienen una histéresis muy baja, por lo cual se
utilizan como aislantes en microondas. Por otra parte, dicha propiedad de
histéresis se aprovecha industrialmente en diversas aplicaciones, como por
ejemplo en los hornos de microondas, ya que cuando los recipientes y los
alimentos son sujetos a campos alternos de alta frecuencia (2.45 GHz), su
conductividad alterna g (que es mayor gue la g estatica) aumenta muchisimo
y consumen mucha energia, que se transforma en calor,

Cuando se desea analizar un problema de este tipo usando las ecuaciones
de Maxwell, los efectos del fenémeno de histéresis del dieléctrico son
considerados definiendo una permitividad compleja, ya que, de acuerdo
con una de dichas relaciones:

VxH= oE + jwek
- —

densidad de densidad de

comente de commiente de

conduccion  desplazarmento

= jo (e - J%) E (2-3)

Y
permutividad
compleja

Dicha permitividad compleja, €, s¢ puede representar en el plano complejo
como se indica en la Fig. 2-4. Notese que la parte real, €, es 1gual a € g,
donde €_no tiene unidades y g, = 8.8542 x1071%2 F/m.

Para el modelo circuital de la linea, es posible consultar datos como los de
la Tabla 2-2, proporcionados por los fabricantes, en donde se especifica la
tangente de pérdidas (Fig. 2-4), relacionada con la permitividad reai y la
conductividad del dieléctrico por la ecuacion:
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Fig. 2-4 Representacién de la permitividad compleja de un material y definicién
del angulo de disipacion 6. La tangente de este angulo se denomina tangente de
pérdidas o factor de disipacion. Todas éstas son cantidades escalares.

tan o ° )4
an = - -
- (2-4)

de donde se puede despejar o y estimar su valor aproximado para Ia
frecuencia de operacién en cuestion, ya que o = 2nf.

La tangente de pérdidas también se puede interpretar como se indica a
continuacion. De la ec. (2-3) se observa que la razon de la densidad de

corriente de conduccion J, y la densidad de corriente de desplazamiento J
es

Fig. 2-5 Rclacién de fases entre las densidades de corriente de la ec. (2-3).J_ y J,
son vectores paralelos, pero hay un desfasamiento de 90° entre ambos.
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Tabls 2-2  Valores comunes de la “constante” dicléctrica o permutividad relativa
e, y de la tangente de pérdidas de algunos materiales aislantes tipicos.®

L

. .- P - i, Q . . N i
mwmw S g, o tan b fe

Aire 1.0005 —

Alcobol etililco 25 100.00 x 107
Oxido de aluminio 8.8 0.60x 10
Baquelita 474 200x 10
Driaxado de carbono 1.001 -

Vidno 4 -7 200x 10"
Hiclo 4.2 $0.00 x 10!
Mica 5S4 060 x 10
Nylon 3.5 2000 % 10
Papel 3 800 x 10
Plexiglas 148 30.00x 10"
Polictileno 2.26 020 x 10 °
Polipropileno 225 030 x 10
Poliestireno 2.56 005x10°
Parcelana 6 1400 x 10}
Vidno Pyrex 4 060 x 107
"Quarzo 38 0.75 x 10
Hule 25-1 200 x 10 -?
Nieve 33 500.00 x 10
Tierra seca 2 50.00 x 10
Teflén 2.1 - 030x10°
Madera seca 1.5-4 10.00 x 10 -}

* Noétese que estos valores son aproximados, pues ademds de que ambos dependen de la
temperatura y de la frecuencia, pnincipalmente tan 8, su composicion quimica puede vanar
mucho segun el producto, como por ¢jemplo en el caso del vidrio y ¢ hule. Los valores
tistados quedan dentro det rango f < 10 GHz Cuando se requicran datos mas precisos, se
deben obtener del fabnicante o vonsultar algun manual actualizado de fisico-quimica o de
materiales para ingenieros electrénicos. El manual “Diclectnc Matenals and Applications”,
editado periddicamente por 1a M.LT. Press del Instituto de Tecnologia de Massachusetts,
E.U,, es una excelente refaenca.
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O sea que los dos vectores de densidad de corriente tienen la misma
direccion, pero estan 90° fuera de fase con respecto al tiempo. Esta relacién
de fases puede representarse graficamente como se muestra en la Fig. 2-5.
En ella se observa que & es el angulo con el cual la densidad de corriente de
desplazamiento adelanta a la densidad total de corriente, que es igual a la
suma vectorial de J, y J,. Como era de esperarse, este angulo o es el
mismo resultado que el de la ec. (2-4).

En la Tabla 2-2 se aclara que los valores listados para tan & son
aproximados. Estos son titiles y suficientes para resolver una buena cani.dad
de problemas. Sin embargo, estrictamente y como ya se apunté con
anterioridad, la conductividad de los dieléctricos aumenta con la frecuencia,
aunque no linealmente. Como ejeinplo, en la Fig. 2-6 se muestran las curvas

o {(S/m) {

Fig. 2-6 Variacién de la conductividad o con la frecuencia, para el poliestireno

y el teflon.

tan o'

4 1074 '
» teflon /
107 poliestireno

Al L
)

102 10* 10% 10® 10" Sf(Hz)

Fig. 2-7 Variacién de la tangente de pérdidas tan & con la frecuencia, para el

poliestireno y el teflon.
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aproximadas de ¢ contra f para el poliestireno y el teflon. Notese que las
escalas en los ejes son logaritmicas. Por otra parte, en la Fig. 2-7 se muestran
las curvas de la tangente de pérdidas contra la frecuencia, también con escalas
logaritmicas, de las cuales se observa, por comparacion con la Fig. 2-6, que
la tangente de pérdidas varia menos con la frecuencia que la conductividad,
lo cual también puede deducirse, con un poco de trabajo, por inspeccion de
la ec. (2-4).

De todo lo anterior puede intuirse gue el proceso matemdtico para deducir
las formulas de L, C, Ry G para la geometria de cada linea y el rango de
frecuencias de operacion es algo laborioso; por ello, a continuacion solo se
presenta el caso del cable coaxial, a manera de recordatorio de los conceptos
basicos que el lector debe haber estudiado en Teoria Electromagnética.
Posteriormente, las expresiones para bajas y altas frecuencias correspon-
dientes a los tipos de lineas mas comunes se presentan concentradas en
cuadros, como referencia, y se realizan ejercicios numéricos con lineas
practicas utilizando dichas férmulas.

Ejercicio 2-1 Deduzca las expresiones matematicas para calcular la
capacitancia y la inductancia por unmdad de longitud de un cable coaxial a
altas frecuencias. Considere al radio del conductor interno igual a a y al
radio interno del conductor externo igual a b.

Solucion

pared interna

campo E

------ campo H

Primero se calculara la capacitancia por unidad de longitud. Sea ¥/ la
diferencia de potencial entre los dos conductores y +Q v -Q las cargas
respectivas en ellos. A una distancia radial r dentro del dieléctrico la densidad
de flujo eléctrico D tiene una magnitud igual a
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.l
2nr

y dado que D = ¢E, la diferencia de potencial ¥ se obtiene realizando la
siguiente integral

¥
resultando que

_Q(nb-Ina) _Qln(b/a)

2me 2TE

Por definicidn, la capacitancia.C es igual a la carga entre la diferencia de
potencial, asi que

C=

~In(bla)

Q 2mE
V

Para calcular la inductancia es necesario obtener el flujo magnético total
concatenado y y dividirlo por la corriente 7 que lo produce. La densidad de
flujo magnético B tiene la misma direccién que H en la figura, y ambos
campos estan relacionados por la expresion B = pH. La corriente [ del
conductor interno fluye hacia el interior del papel. Entonces, la magnitud de
B a una distancia radial r es tgual a

I
B=pH=p—
2nr

S1 se considera un area A transversal al papel, con base dr y altura (longitud)
igual a 1, el flujo que la concatena es igual a

I
¢ =(B)(A)=(B)(1)(dr)= Wo— dr

de modo que el flujo total concatenado o eslabonado por unidad de longitud
sera igual a la integral de la expresion anterior para toda r
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b

= —dr
v u2nr

a

La corriente J puede salir del integrando, y al dividir y entre ella, se tiene
que la inductancia L es igual a

w b b
LZ_ZJ_FLd,,:_E_fé'_
I 2nr 27
a a
Finalmente,
M
L =—In(b/a) H/m
27

Concentracion de formulas para calcular los parametros L, C, R

y G por unidad de longitud de lineas bifilares, cables coaxiales y
placas paralelas.

Cuadro 2-1
Linea Bifilar
conductor Dieléctrico entre ambos conductores conductor
(o,) PAVACFI- VAN AW (c,)
- -
al a
d o

Fig. 2-8 Geometria de una linea bifilar y parametros de sus materiales.

Bajas frecuencias

li% + cosh™’ (d/2a):] R= 2 5

G.na

Lad
s

=
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n[ej .. G TG,

cosh™ (d/2a) " bi;.. ‘ ~ cosh™' (d/2a)
Altas frecuencias Eo
E::ED E{ |rt

|
~3

=L cosh™ (d)2a) =~ Eind/a), (a<<d)?
T T

ne TE
= ——— ~ , (a<<d)
cosh  (d/2a) In(d/a)
R=— G=—o"d
nalc, cosh  (d/2a)

*coshx =(e" + e"x)/Z. Sia <<d, aproximadamente d/a 210, el resul -

tado de la operacién cosh™ (d/2a) se puede aproximar por I (d/a).

Cuadro 2-2

Cable Coaxial

conductor /\ dieléctrico
c ( 1 ¢ )
(G.) \“‘e , Oy & K

Fig. 2-9 Geometria de un cable coaxial y parametros de sus materiales.

Bajas frecuencias

_® | S e S Y
L—Zn{ln(b/a)+4+4(c2-b2)[b 3c +(c2—b2) n (c/b)
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2ne (1. 1 2no,
C=——"— R= 5+ 53 G=———
In(b/a) o.m\a” ¢“-b In(b/a)

c

Altas frecuencias

2
L="tn (b/a) c= 8
2n In (b/a)
1 1 1 .
e G =210
2nfc. \a b In(b/a)
Cuadro 2-3

Linea de placas paralelas (dos conductores planos)

dieléctrico
(64,8 1)

Fig. 2-10 Geometria de una linea de placas paralelas y parametros de sus
materiales.

Como estas lineas se usan generalmente a altas frecuencias, sélo se dan
las formulas correspondientes a dicha situacion (véase también la seccién
4.5). En las expresiones se considera que b >> a.

Altas frecuencias

b
L=t2 c=22 R=—2 G="4
b a c /b a




Conceptoé generales y pardmetros de una linea 45

En todas las expresiones para calcular la inductancia por unidad de
longitud es preciso incluir el valor de la permeabilidad p del medio, en
donde p = p_p,. A menos que se especifique otra cosa, p = 1, de
modo que p = p, = 4n x 107 H/m.

Ejercicio 2-2  Una linea bifilar tiene conductores de cobre conradio 1 gual
a 2 mm. La separacion entre centros es de 2 cm y el material aislante es
polietileno. Supdngase que la tangente de pérdidas es constante con la
frecuencia y encuentre los parametros L, C, Ry G por unidad de longitud, a
frecuencias de operacion de 1 kHz, 10 kHz y 1| MHz.

Solucion

Si la profundidad de penetracion / (ec. 2-2) es comparable o mayor que el
radio del conductor, se utilizan las expresiones para bajas frecuencias. Si /
es pequefio en comparacion al radio, se usan las expresiones para altas
frecuencias. Para el cobre, p. =1 y 6 =58x 107 S/m (Tabla 2-1).

,_ 2 2 0,066
“Vopo | V@n)@nx107)s8x10)  Jf

S Cradioat | LIRS / :Expresion a usar -

1kHz |2x 10_'3_ m| 2.08x 10~ ‘m“ ~ bajas frecuencias

"10kHz | 2x 10”7 m ©0.66 x 10~ m | altas frecuencias

I MHz | 2x 107 m | 0.066x 10" m | altas frecuencias

Para el polietileno, €, =2.26 y tan & =0.2 x 103 (Tabla 2-2)*.

* Recuérdese que el enunciado del ejercicio permite suponer que la tangente de pérdidas es
constante. Para un disefio preciso se debe conocer con mayor exactitud el valorde tan d ala
frecuencia de interés. Sin embargo, el error introducido en este ejercicio es poco, ya que
0.2 x 10 < tan 8<0.3 x 107 para el polietileno, en el rango de frecuencias de 50 Hz a 1 GHz.

-
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T ioldriri 0]
tan & = dieléctrico  __ d

e (1)8,,80
o, ~ (2mf)(226 x 8.8542x 1077)(0.2 10™)
= 25.15x 1077 f

- f ": = aprox1mada*
'_i'k'H”z; 75 15x 107
'10kHz o 25.15x10_
1 MHz 25.15x 10”7

Para la linea bifilar en cuestion, d/a = 10, o sea que d >> a. De manera
que, aplicando las formulas del Cuadro 2-1:

Para f =1 kHz
H H -7 7 _7 .
L ~ = + =In(d/a) = 107 +(4x107)2.30) = 142 uH/m
4n 1
2.26)(8.8542 x 1072
_ e (2o *107) 9733 pF/m
In(d/a) In (10)
2 2
R: 2 — 7 K =274 mQ/m
o, na (5.8x 10" }(n)(2 x10™)
25.15 x 107
__mog  _ ®M@ISXI0 ) 554 pesim
In(d/a) n (10)

* Estos valores son aproximados, ya que, como S¢ recordara, la conductividad de los
dieléctricos no aumenta en forma estrictamente lineal con la frecuencia.
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Para f = 10 kHz

L~%Emdla) = @x107)230) = 092 pH/m
T

C = 2733 pF/m

" In(d}a)

i 1
R = = 3 3 == = 416 m{Q/m
nalo, (m)2x107)(0.66 x107)(5.8x 107)
nG 25.15x 10"
G =~ a_ _ 19 ) 435 ply/m
In(d/a) [n (10)
Para f = 1 MHz
L =092 pH/m
C ~ 2733 pF/m
1 l
R = — = 3 3 7= = 41.6 mQ/m
nalc, ()2 x107)0.066x107)(5.8 x 107)
25.15x107
o % (WD) s ym
In(d/a) In (10)
Concentrando resultados:

“1kHz | 1.02 pH/m |27.33 pF/m |2.74 m/m | 3435 prym
10kHz | 0.92 pH/m |27.33 pF/m |4.16 m/m | 343.5 prym
1MHz | 092 pH/m {2733 pF/m |41.6 mQ/m | 3435 ngym
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Se nota que la capacitancia es independiente de la frecuencia, al igual que
la inductancia (a partir de cierta frecuencia intermedia). Esto es facil de
deducir por observacion y comparacion de las ecuaciones correspondientes
para bajas y altas frecuencias. En cambio, la resistencia y la conductancia
aumentan con la frecuencia. Esto es de esperarse, ya que a mayor frecuencia
el efecto pelicular de la corriente en los conductores es mas marcado; el
area efectiva en la que se distribuye la corriente es menor y, por tanto, la
resistencia a su paso aumenta proporcionalmente a la raiz cuadrada de la
frecuencia de trabajo. El incremento de G con la frecuencia es directamente
proporcional al incremento de la conductividad del dieléctrico debido al
fendmeno de histéresis, lo cual también se puede deducir por observacion
de las ecuaciones correspondientes.

Ejercicio 2-3  Se tiene un cable coaxial disefiado para funcionar a muy
altas temperaturas, por ejemplo en cohetes, misiles y satélites. Las dimen-
siones de su corte transversal se muestran en la figura. El dieléctrico entre
ambos conductores de cobre es teflon y las paredes que hacen contacto con
dicho dieléctrico estan recubiertas de plata. Por simplicidad, considérese
que el teflon esta distribuido uniformemente y que la corriente pelicular
solo fluye por las cubiertas de plata.

Conductor interno:

a= 15 mm cobre cubierto de plata

b= 4 mm %

Conductor externo:
c= 5mm

cobre cubierto de plata
interiormente (en r = b)

Calcule los parametros L, C, Ry G de esta lineaa 100 MHz y 1 GHz.

Solucion

Primero se estimara la profundidad de penetracién # para determinar la
validez de que la corriente fluye en las cubiertas de plata solamente.
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7 1/2
/ = 2 _ ] { 10 }_ﬂ b JE
Q) ROy S LETNE1TX107) | Cpei

0.064
{ = ——
Jr
A 100 MHz, / =0.0064 mm
yal GHZ, / =0.0020 mm

por lo que la suposiciéon hecha es correcta.

De la Tabla 2-2, para el teflon . = 2.1 y tan & = 0.3 x10. Luego, la
conductividad aproximada del dieléctrico a las frecuencias especificadas es:
=

.

A

Gd — Zﬂ:fgr 8.0 tan'é '
= 2m £(21)(8.8542 x 10"%)(0.3 x 107)

= 35/x10"
A 100 MHz, o, =35x107 S/m
y a 1 GHZ, o, = 35x 10°% S/m*

Usando ahora las formulas del Cuadro 2-2:

i 4nx107
L = —1In (b/a) = ———1In (2.666)
2T 27

= 0196 pH/m (a 100 MHz y a1 GHz)

* Nuevamente, se hace hincapié en que estos valores son aproximados, ya que la
conductividad no varia linealmente con la frecuencia. Para mayor precision, podrian leerse
los valores de o, para el tefl6n, a la frecuencia correspondiente, de la grafica de la Fig. 2-6;
pero para muchos otros dieléctricos, el método aproximado de este ejercicio es suficiente si

no se conoce la grafica en funcion de f.
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R

2ne (21)(2.1)(8.8542 x 10™'%)
In(bla) 0.9808
119 pF/m (a 100 MHz ya 1 GHz)

s

1
T @r)(¢)(6.17 x107)

\
2nfc,

1

b

(666.66 +250)

2365 x 107
4

23.65
———= 037 O/m
64

23.65
20

RlOO MHz —

G - 2no, 2@
" In(bla) 09808

G o0 M, = (6:4)(35x107) = 224 ptym

Gion, = 6HB5x10°) =224 pm

Concentrando resultados:

100 MEz | 0196 /m | 119pFm | 037Qm [ 224 p0/m
1 GHz 0.196 pH/m 119 pF/m | 1.18<¥m 224 O /m
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2.2 Ecuacién general de una linea de transmision

Conocidos los cuatro parametros basicos de una linea (Z, C, RyG)*es
posible determinar la relacidn que existe entre las ondas de voltaje y corriente
que viajan a lo largo de ella, desde el generador hacia la carga (Fig. 2-2), asi
como la velocidad con la que lo hacen. El método de anélisis considera que
dichos parametros bésicos estan distribuidos uniformemente a lo largo de
toda la longitud de los cables que constituyen a la linea, y no concentrados
como en un circuito ordinario. Tal linea de transmision con parametros
distribuidos se puede representar por un circuito equivalente como el de la
Fig. 2-11, que esta integrado por muchas resistencias e inductancias en serie,
asi como muchas conductancias y capacitancias en paralelo.

I : seccién n -1 : seccion n :
AT 000
------ . ——MA —— -
. -
.
: —AMA~TBT0 AMNATO000—— - - - - -

Fig. 2-11. Lineade transmisién con parametros distribuidos.

Es obvio que tanto la linea “de ida” (superior) como la “de regreso” (infe-
rior) en 1a Fig. 2-11 tienen su propia resistencia e inductancia, pero es mas
comun, por simplicidad, representar al circuito equivalente como se indica
en la Fig. 2-12. También hay otras representaciones posibles, como el circuito
equivalente T o el circuito 7. En el primer caso se considera que la

* En otros textos también se les llama “constantes primarias” de la linea.
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capacitancia y la conductancia estin concentradas en la mitad (parte cen-
tral) de cada seccion, formandose asi una especie de “T”. En el segundo se
supone que, en lugar de estar en el centro o en un solo extremo (Fig. 2-12),

; seccién n -1 ' seccion n |
1 ! 1
------ —AWW~GO000N AT - - - - -

1 |

: R L R L '

i | |

. G —_C E G —C E

: : :
| '
1 1
] |
I |
i 1
| i
1
|

Fig. 2-12. Circuito equivalente empleado cominmente para analizar una linea de
transmision con parametros distribuidos.

_ di
i R Az LAz I+ Azé;
S o0 o
| ol
v G Az CAzZ_— |v + Az—v
0z
——z

Fig. 2-13. Circuito equivalente de una seccion muy pequefia de una linea de
transmision. |
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estos parametros estan repartidos en dos partes iguales, una al principio de
cada seccidén y la otra al final, formando algo asi como dos pilares que le
dan al circuito la apariencia de un puente o una “n”. En realidad, en el
limite diferencial, cualquiera de estos circuitos equivalentes conducira a las
mismas expresiones matematicas que se deducen a continuacion.

Considérese una seccion cualquiera de la linea, cuya longitud sea muy
pequefia o infinitesimal, con sus pardmetros colocados como se indica en la
Fig. 2-13. El valor numérico de cada uno de estos pardmetros es igual al
parametro correspondiente por unidad de longitud multiplicado por la
longitud de la seccidn, que es igual a Az. La corriente i y el voltaje v son
funciones tanto de la distancia z como del tiempo ¢, de modo que al final de
la seccidn considerada se tienen incrementos en corriente y voltaje como se
indican en la figura. Si Az se hace tender al valor cero (Az — 0), se obtienen
la misma simetria y resultados que con un circuito equivalente T o 7. De la
misma Fig. 2-13 se pueden escribir ahora las relaciones siguientes para los
cambios de voltaje y cormente:

ov : o1
v — [v + Azgjl = (RAZ)(I) + (LAZ)(EJ

-

Voltaje inicial - Voltaje final

Oi v
- i+ Az — | = (G Az + (C Az (—)
J {l az} (G Az)(v) + (CAz) =
Simplificando se obtiene:
v (R_ , 81'] s
—_— - + L — -
oz o) (2-)
' ov
?-l— = — (GV+C—J (2-6)
0z ot

La pareja de ecuaciones (2-5) y (2-6) se puede resolver diferenciando una
de ellas con relacion a z y la otra con relacion a ¢, para sustituir esta ultima
en la primera y eliminar la variable de corriente. De manera que, de la

ec. (2-5):
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Qz_v — R.?i + a ! 2 7
oz Bz ot Bz (2-7)
y de la ec. (2-6):
i (Gﬁv - ﬂ
=-1GC—+ C— -
oz ot o at (2-9)

Sustituyendo (2-6) y (2-8) en (2-7):

%y By Ay v
3 = RIGv+ C— i+ L GT + C—z
oz Bt ot ot

y reordenando términos se llega a la ecuacidn diferencial que debe satisfacer
la onda de voltaje:

5%y dv &y
Pl (RG)v + (RC+LG)-87 + (LC)EF (2-9)

A esta ecuacion se le llama comunmente, por razones histdricas, como la
ecuacion del telegrafista. Si en lugar de eliminar la variable i siguiendo el
procedimiento anterior, se elimina la variable v, entonces se obtiene una

ecuacion diferencial de segundo grado idéntica a la ec. (2-9) que debe
satisfacer la onda de corriente:

o' (RGY + (RC+LG) + (1C) o' (2-10)
— = i+ +LG)— + — -
dz* ot o

Las soluciones de las expresiones (2-9) y (2-10) se pueden determinar
facilmente si se considera que las variaciones del voltaje y la corriente con
relacion al tiempo son senoidales, y como las ecuaciones son lineales y de
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coeficientes constantes* es posible utilizar fasores, sustituyendo al voltaje
Wz, t) por V(z) €/®' y a la cormiente i(z,f) por I(z) e/*!. Al efectuar dichas
sustituciones en las ecuaciones (2-5) y (2-6), se tiene:

dv _
i (R+ joL)I (2-11)
dr ) :
A (G+jo)V (2-12)

Finalmente, al derivar (2-//) y sustituir en el resultado a la expresion
(2-12), se obtiene la ecuacién diferencial de segundo grado en forma fasonal:

dtv
dz*

= (R+ joL)(G + joC)V (2-13)

cuya solucion general es de la forma

V(z) = Ae”"* + Be™'’ (2-14)

en donde A4 y B son constantes por definir y

y =J(R+ joL)(G + joC) (2-15)

'Si se desea obtener la expresion para v (z,f) a partir del fasor V' (z), y
recordando la definicién de un fasor, simplemente se emplea la relacion
siguiente:

v(z.0) = Re[V(2) e/ (2-16)

Igualmente para la corriente, una vez conocido el fasor I (z), la expresion
en funcion del espacio y el tiempo se obtiene como:

* Nétese que, de acuerdo con lo visto en la seccion 2.1, los parametros R, L, G y C no son
constantes en general, ya que dependen de la frecuencia. Sin embargo, si la linea es uniforme
en cuanto a su geometria y a la composicion de sus materiales en toda su longitud, es decir,
siR, L, Gy Cson independientesdez y de ¢, entonces se pueden considerar como coeficientes
constantes a una frecuencia determinada en las ecs. (2-9) y (2-10) o en las originales (2-3)

y (2-6).
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i(z,1) = Re[I(2) e/*] (2-17)

Ay, dada por la ec. (2-15), se le da el nombre de constante de propaga-
cion. Es evidente que cada linea de transmision tiene su propio valor particu-
lar para v, a determinada frecuencia, dependiendo de su geometria y de los
materiales que la compongan, pues los cuatro parametros basicos por unidad
de longitud R, L, G y Cintervienen en la ecuacion que la define, ademaés de
la variable w. Ahora bien, si se observa la F 1g. 2-12, se ve que el término (R
+jol)esigual a la impedancia en serie de la linea, Z, por unidad de longitud,
Yy que (G + joC) es la admitancia en paralelo, Y, también por unidad de
longitud. De modo que la constante de propagacion (ec. 2-15) es igual a la
raiz cuadrada del producto de la impedancia en serie por la admitancia en
paralelo de la linea, lo cual se puede escribir de la forma siguiente:

y =JZY (2-18)

La constante de propagacion es un nitmero complejo y también se puede
€Xpresar como:

Y = ot jp (2-19)

en donde la parte real, a, indica la atenuacién que sufre la onda de voltaje, o
de corriente segun sea el caso, conforme viaja o se propaga a lo largo de la
linea; y B, que es la parte imaginaria, indica la rapidez del cambio de fase
de la onda conforme se propaga. Las unidades de la constante de atenuacion
O SOn nepers por metro, y las de la constante de fase B son radianes por
metro. Sin embargo, es mas comiin especificar a a en decibeles por metro y
emplear la letra L*; la conversién de nepers a decibeles se puede efectuar por
medio de la relacién siguiente:

(atenuacion L en dB/m) = (8.686) (atenuacién o en Np/m)  (2-20)

ya que 1 neper es igual a 8.686 dB.

* No debe confundirse con el parametro L, inductancia por unidad de longitud. El simbolo
proviene de la palabra en inglés Loss, que significa pérdida (de intensidad o de potencia).

Los nepers se usan generalmente en desarrollos teéricos y los decibeles en trabajos de
laboratorio y de planeacion de sistemas en la préctica. Su uso alterno es similar a la utilizacién
diferente que se le da a los radianes y a los grados, respectivamente.
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El procedimiento para obtener la relacién (2-20) es muy sencillo. De la
ec. (2-14) se ve que la onda de voltaje consiste de dos partes: la primera
viaja en la direccién positiva del eje z y la segunda en sentido contrario. Un
poco mas adelante se aclarara la interpretacién de esto, cuando se estudie la
reflexion, pero por lo pronto supongase que solo existe el primer término y
que la sefial se atentia como se muestra en la Fig. 2-14. La perdida de voltaje
en cualquier punto a lo largo de la linea es proporcional a € **, y la pérdida
de potencia es proporcional al cuadrado de V), o sea, proporcional a € 2%

'Es decir, suponiendo que la potencia inicial en el punto 1 sea igual a la
unidad, la pérdida de potencia de la sefial al avanzar una distancia z'y pasar
del punto 1 al punto 2, en decibeles*, es igual a:

: 1
e

= 10log,,e*** = 20a.zlog,ge =8.686 az dB

de donde queda demostrada la validez de la relacion (2-20). Regresemos
ahora a la ecuacion (2-14), que es la forma general de la onda de voltaje.

Fig. 2-14. Atenuacion exponencial de una onda senoidal de voltaje a lo largo de

una linea.

* Ciertos autores, mas estrictos con relacion al castellano, prefieren utilizar los términos
decibelios y neperios, respectivamente, en lugar de decibeles y nepers.
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Derivandola con relacion a z y sustituyéndola en la ec. (2-11), se obtiene
la expresion fasorial para la onda de corriente:

1 av
I(z) = -
(R+ jol) dz
Y

- —1— [-4er" 4 Be*?
(R+ joL)

S1se emplea la férmula (2-15) paray en la expresién anterior de la corriente
y se simplifica, se llega a

[Ae""z — Be''’

1
I(7) =
(z) \/(R+ij) 220

(G+ joC)

El denominador de la ecuacién (2-2/) es evidentemente un numero
complejo, al igual que ]a constante de propagacion y; sélo que ésta es igual
a la raiz cuadrada del producto de la impedancia Z y la admitancia Y por
unidad de longitud de la linea (ecs. 2-15y 2-18), mientras que la operacién
en la ec. (2-21) es la raiz cuadrada del cociente de Z sobre Y. A este nuevo
numero complejo, que claramente es una impedancia, se le da el nombre de
impedancia caracteristica de la linea y se denota como Z

7 - (R+ jol)
° "V (G+ joC) (2-22)

De manera similar a lo que se comenté en parrafos anteriores para la
constante de propagacion y, cada linea de transmision tendrd su propio
valor particular de impedancia caracteristica Z , dependiendo de la geometria
y las dimensiones de la linea, asi como de la frecuencia de operacién, ya
que la frecuencia angular w es igual a 2nf en la ec. (2-22). De hecho, este
parametro, Z_, es comunmente proporcionado por los fabricantes de cables
en sus catdlogos de productos y, como se vera mas adelante, no es realmente
necesario conocer los parametros basicos R, L, Gy C de la linea para re-
solver una buena cantidad de determinados problemas. Por ejemplo, hay
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cables coaxiales con impedancias caracteristicas nominales de 50 Q
(radiodifusion y computadoras) y 75 Q (television por cable), cables bifilares
de 300 Q (antenas receptoras de TV o F M), y cables bifilares multipar para
telefonia y datos de 75 Q, 100 Q, 150 2, 600 Q, etc.

Hasta ahora se han definido dos nuevos parametros de la linea de
transmision: su constante de propagacion y y su impedancia caracteristica
Z,. Ambos parametros* son numeros complejos y son funcion de la
frecuencia f y de los pardmetros basicos por unidad de longitudR, L, Gy C.
Mas adelante se aclarara por qué los valores practicos dados en el parrafo
anterior para Z  son reales y no complejos.

Existe un tercer nuevo parametro por definir, que nos da informaci6n
adicional sobre como funciona la linea en cuestién. Este parametro es la
velocidad de fase vp**, que se define como

2
v, = -E - 3{3—[- m/seg (2-23)

donde 3 es la constante de fase o parte imaginaria de la constante de
propagacion (ecs. 2-15 y 2-19), en radianes/metro, y ® es la frecuencia
angular en radianes/segundo. Para interpretar esta velocidad de fase,
obsérvese la Fig. 2-15, en la que, por simplicidad, se considera que la linea
no tiene atenuacion y que la onda de voltaje no es amortiguada como en la
Fig. 2-14. Es decir, que y es puramente imaginaria, puesto que o = 0y,
como también se vera en una de las proximas secciones, esta consideracion
es valida para muchos casos a altas frecuencias, aun cuando a primera vista
resulte contradictorio por el hecho de que R aumenta con la raiz cuadrada
de la frecuencia.

La onda senoidal de la Fig. 2-15 viaja hacia la derecha, en la direccion
positiva de z, y su forma y magnitud no son alteradas conforme avanza hacia
la carga, puesto que no hay atenuacién. La linea tiene una longitud total
fisica, medida en metros, y una longitud total e/éctrica correspondiente,
medida en longitudes de onda A. Por definicién, A es la distancia entre puntos
sucesivos de la onda que tienen la misma fase eléctrica; por ejemplo, la

* En otros textos también se les llama “constantes secundarias” de la linea.
** El subindice p proviene de phase, que significa fase en inglés.
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distancia entre los puntos 1 y 2 o entre A y B en la figura. Su valor depende
de Ia frecuencia f'de oscilacion y de la velocidad de propagacién v ; y esta
velocidad, a su vez, depende de las caracteristicas del medio por el cual la
onda viaja (tipo de dieléctrico entre los conductores de la linea).

4

Y

;Y'Zo,"’ carga

|
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27 radianes
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Fig. 2-15. Onda de voltaje que se propaga sobre una linea de transmision sin
pérdidas, del generador hacia la carga.

Si entre los conductores hay aire, se puede considerar que la velocidad de
la onda es 1gual a la de la luz en el espacio libre, es decir, 300 000 km/seg*;
pero s1 el medio tiene una coustante dieléctrica relativa €, mayor que la unidad
(véase la Tabla 2-2), entonces la onda se propaga con una velocidad menor
que la de la luz, igual a:

* Estrictamente, de acuerdo con experimentos muy precisos, la velocidad de la luz es casi
igual 2 2.9979 x 10® m/seg; pero para efectos de calculo académico, es suficiente utilizar la

aproximacion de 3 x 10® m/seg.
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" (2-24)

donde c es la velocidad de la luz*. Al reducirse la velocidad de propagacion,
la longitud de onda automaéticamente se reduce también, como si la onda
fuese comprimida a lo largo del eje z. Esta nueva longitud de onda dentro
del medio de propagacion sin pérdidas se calcula como:

mov e N
medio B f \/; f \/; (2~25)

donde A es la longitud de onda en el espacio libre a la misma frecuencia.

De la ec. (2-25) se ve que L y 3 son inversamente proporcionales entre si;
sl una aumenta, la otra disminuye, y viceversa. De modo que si = 2n/A, al
sustituirla en la ec. (2-23) resulta que:

Vp = g (2-26)
2m/ A Je,

Esta velocidad de fase v, €s independiente de la frecuencia (si el medio es
considerado sin pérdidas, o = 0) y es la velocidad con la que se mueve un
punto, digamos B en la Fig. 2-15, que define la localizacién de una fase
constante determinada. Dicho en otras palabras, es la velocidad a la que se
mueve en la direccidn z un punto imaginario en el que la fase es constante.,
Para modos de propagacion TEM, como es el caso de las lineas analizadas
en este capitulo, en que generalmente se puede considerar que oo = 0, la
velocidad de propagacion v a la que viaja la potencia de la sefial es igual
numéricamente a la velocidad de fase v, ; pero para las guias de ondas, por

* En realidad, la ec. (2-24) es una forma simplificada, aunque suficientemente aproximada,
para calcular la velocidad de propagacion o transmisién. Estrictamente, v también depende
de la permeabilidad magnética relativa (v = c/ \/p_r; ), pero p_es igual a la unidad para los
materiales dieléctricos. Asimismo, al haber corrientes en los conductores (ec. 2-1) y, por lo
tanto, pérdidas, esto tiene el efecto de frenar a las ondas que viajan por la linea; sin embargo,
para lineas practicas utilizadas a altas frecuencias este efecto es muy pequeiio y puede ser
desprcciado (se tiene un decremento en la velocidad v del orden de una milésima, o menor,

segin la frecuencia).
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ejemplo, la situacion es diferente, como se vera en el capitulo 4, ya que v )
es mucho mayor que v.

De manera que st/ es la longitud total de la linea de la Fig. 2-15, el tiempo
total que tarda un punto arbitrario con determinada fase en recorrer la
distancia desde el generador hasta la carga es igual a

f, = =
d= o (2-27)
Este tiempo, ¢ *, es el tiempo de retardo de la linea.

Ejercicio 2-4 Obtenga los valores de la impedancia caracteristica, la
constante de atenuacion, la constante de fase y la velocidad de fase de la
linea bifilar de cobre del ejercicio 2-2. Si la linea mide 1 km, ;cuéanto tiempo
tardaria una sefial en viajar desde el generador hasta el extremo opuesto?

Solucion

/
/
polfietileno  ~  / / S

.
L

Los resultados obtenidos para los parametros L, C, R y G se reproducen
en la tabla siguiente:

. 1KHz | 102 fgggm,iﬂ 33 pF/m 2, 274 m Q/m | 34 35’pU/m?j.
“10kHz | 0.92 pH/m - 27, 33 pF/m 4.16.m Q/m 343 5 pU/m*-f

Ty e

. TMHz | 092 uH/m | 2733 pF/m 416 mQ/m 3435 n0/m

* El subindice d proviene de delay, que significa retardo o retraso en inglés.
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Usando la ec. (2-22), se tiene que la impedancia caracteristica es igual a

0

(R+ jolL)
(G + joC)

Para f=1 kHz

| 274x10° ¢ j(n)(10°)(1.02 x 10°)
0 34.35){10"; + j(2n)(10°)(27.33 x 107%)

L OYet s D ALY

(274 + j6.41) , |
Z, = x 10° = 19737 — j4040 Q
(0.03435 + j171.72)

Para f = 10 kHz

, 416x 107 + j(2m)(10*)(0.92x 10)
° T \3435x 1072 + j(2n)(10%)(27.33 x 107?)

0416 + j5.718
7 = |48+ TD 0 - 18359 - j658 O
(0.03435 + j171.72)

Para f = 1 MHz ,

41.6x 107 + j(2m)(10°)(0.92 x 10°®)
o = \3435x 107 + j(2m)(10°)(27.33 x 10™%)

0416 + j5.78
7 = |-Y ¥ 578 10 = 18347 — j064 Q
° = 1(0.03435 + j171.72)
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De la ec. (2-15) se obtiene la constante de propagacién Y

Y =J(R+ joL)(G+ joC)

a =
Y = J(2.74 + j641)(0.03435 + ;171.72) x 10°®
= (694 + ;3389)x 10®
Para f = 10 kHz
y = J(0416 + ;578)(0.03435 + ;17172) x 10°
= (11.36 + j31526)x 10°
Para f =1 Z

y = J(0.0416 + ;578)(0.03435 + j17172) x 10
= (0.1165 + j315)x 107
La constante de atenuacion pedida, o, es la parte real de vy, y la constante |

de fase, {3, es la parte imaginaria.
Finalmente, la velocidad de {ase se calcula a partir de la ec. (2-23):

© 2nf |
vp:—_——-:——
B B
Para f =1 kHz
(2n)x10° g
V= = 185x10 se
P 3389x107° m/seg
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4
o (2m)x10

= = 1.99x10° se
P 31526x107° m/seg

Para f = | MHz

_ @n)x10°
P 3151077

= 199x10° m/seg

V

Concentrando resultados:

C1KHz | 19737-) 404 Q| 185x10°  miseg
10KHz | 18359~/ 658 Q| 1.993x10% ‘miseg
T IMiz| 183475 064 Q| 1.994x10% ‘miscg

o« TR
KHz | 6.94x10° Np/m| 33.89x10° rad/m
10kHz | 11.36x 10 Np/m 31526 x 10° * rad/m
1 MHz|0.1165 x 10~ Np/m "31'.5'x'10."3__ rad/m

Antes de continuar la solucién del ejercicio, conviene analizar los resultados
hasta ahora obtenidos y concentrados en estas tablas. Por lo que se refiere
a la impedancia caracteristica, conforme la frecuencia aumenta, su
componente imaginaria tiende a ceroy la parte real tiende al mismo valor que
se obtendria para una linea sin pérdidas, al hacer Ry G igual a cero, ya que,

de la ec. (2-22), Z, seria iguala JL/C =183.47 Q. Asimismo, al aumentar
la frecuencia, la velocidad de fase v, tiende al valor que tendria la velocidad
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de propagacién en un medio cong, = 2.26 (polietileno) y sin pérdidas, pues
de laec. (2-24), v=c/\Je, = 1.996 x 10° m/seg.

Nétese que la atenuacion o aumenta con la frecuencia. El porqué puede
ser ignorada para la solucién de muchos problemas practicos a altas
frecuencias se aclarara pronto, en las secciones siguientes.

Para concluir este ejercicio, el tiempo de retardo esta dado por la ec. (2-27):

-t

Vp

Si / = 103 m, se obtienen los valores siguientes a las frecuencias
especificadas:

2.3 Propagacion en lineas acopladas

Considérese una linea de transmision de longitud infinita, como en la Fig.

2-16, por la que viaja una onda de voltaje, dada por el primer término de la
ec. (2-14):

V.(z) = Ae”"? (2-28)

A esta onda de voltaje que parte del generador hacia una carga situada en
el otro extremo de la linea se le da el nombre de incidente, de alli el subindice
i. Como en este caso la linea es infinita, la onda nunca alcanzara la carga y
las condiciones para una posible onda reflejada jamas se daran, de alli que
a proposito se haya omitido el segundo término de la ec. (2-14) para escribir
la ec. (2-28). El voltaje y la corriente de la onda pura incidente pueden
entonces escribirse a partir de las ecs. (2-28), (2-21) y (2-19) como:
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carga

. en ¢l
I infinito

K (2)

Se nota que, independientemente de la atenuacton a de la linea, el cociente
del voltaje sobre la corriente siempre es igual a Z,. Este resultado es
independiente de z, o sea que es el mismo para todos los puntos de la linea.
Por lo tanto, se puede decir que la onda progresiva siempre “ve” hacia la
derecha una impedancia igual a Z,. Puede pensarse, entonces, que si al final
de una linea finita de impedancia caracteristica Z, se conecta una carga con
impedancia también igual a Z,, la linea se comportara igual a como si fuese
infinita, en el sentido de que no habra una onda reflejada. La gran importancia
que tiene la impedancia caracteristica de una linea en la practica es que, al
usarse un valor igual como carga, esto hace parecer a la linea como infinita,
desde el punto de vista de la ausencia de reflexiones. En conclusion, una

linea de longitud finita que esté terminada con una carga igual a su
impedancia caracteristica le entregara toda la potencia incidente disponible
a la carga. Cuando esto ocurre, se dice que la linea esta acoplada (Fig. 2-17).

® Z Z,

Fig. 2-17 Linea finita acoplada.



68 Teoria de las lineas de dos conductores

El objetivo de un ingeniero en transmision siempre sera entregar la mayor
potencia posible a la carga. Sin embargo, si la impedancia caracteristica, Z,, ¥
la impedancia de la carga, Z, *, son diferentes, la linea ya no se comportara

como si fuese infinita; estara desacoplada y habra una onda reflejada (Fig.
2-18).

z, Z,# 7,

-

Fig. 2-18 Linea finita desacoplada.

La onda total de voltaje en una linea desacoplada estara dada por la
superposicion, para toda z, de la onda incidente y la onda reflejada, V, (2),
tal como lo expresa la solucion general dada por la ec. (2-14):

V(z) = Ae”"? + Be'? (2-29)
H_.J

V.(z) V.(2)

i

Acordemente, para la corriente total se tendra la expresion:

Ae¥*  Be™’

I(z) = S T (2-30)
0 0
I(z) I.(2)

Antes de estudiar algunas técnicas de acoplamiento, con el obvio fin de
eliminar o reducir la reflexidn y optimizar la entrega de potencia a la carga,
sera preciso examinar el comportamiento de esta onda compuesta y sus

efectos en una linea cualquiera. Pero previamente a ello, se hara un ejercicio
con una linea acoplada.

* El subindice L proviene de la palabra en inglés Load o carga.
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Ejercicio 2-5 Un generador de sefiales esta conectado a una linea de
transmision cuya impedancia caracteristica vale 75 Q2. La linea mide 6 metros
y el dieléctrico en su interior tiene una permitividad relativa de 2.6. Al final
de la linea se conecta una carga cuya impedancia de en%rrada vale 75 Q). Siel
generador tiene una resistencia interma de 1 Q y un voltaje de salida en
circuito abierto igual a 1.5 cos (2n x 103) ¢ V, encuentre: a) las expresiones
matematicas igls‘ganténea’s para el voltaje y la corriente en cualquier punto de

YOI Py o e R ey s

la linea, y b)‘]a; g)(‘)tencia‘ pro:nledio que se le entrega a la carga.
P o F\_’:l."»'"i}fe_} b .

Solucion
De acuerdo con los datos proporcionados, el circuito se puede representar
de la forma siguiente: |

!

entruda
+ ™,
% @ Ventrada Zo Z
- R r’Zentrada
S
- 6 m -
I Z
Vg=1.5£0° f =100 MHz
Zg =IQ 2,=75Q=27,

Como la linea esta acoplada, la impedancia que se ve en todos los puntos
de la linea es la misma y, por lo tanto, la impedancia de entrada también

vale eso:

zZ =75 Q

entrada

La parte izquierda del circuito se puede representar ahora como:

fentrada
Zg o +
+ [
A C’\l) Ventr @rgrj

e
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de donde:

1

Ventr. = (-—gfﬂr——J Vg (75)(1.5£0°) = 148/20° V
' Zg +Z

entr. 76
Lo o= — v = 20" _ 0197200 A
Zg + Zenlr. 76

Si se considera que la atenuacidon o es despreciable, entonces, a partir de las
ecs. (2-23) y (2-24):

8 Az
W4/ € ) 2.
& L = 21 x10°V26 = j1.075n rad/m
c

Yy =/B=j—=7
S / 7308

\%
Por lo tanto, de la ec. (2-28), se tiene que para cualquier punto de ]a linea,

a una distancia z a la derecha de las terminales de la entrada, el voltaje esta
dado por:

V(z) = (Ve,,,,_)e'mz _ (1.48 ejo) e /107512 _ |48 = /t075mz
y acordemente, la corriente es 1gual a:

I(z) = ,,,)eP* = 00197 /19°"% A

Finalmente, utilizando las ecs. (2-16) y (2-17), se obtienen las expresiones
pedidas en funcidn del tiempo, para cualquier punto de la linea:

w(z,1) = Re [V(z) ejmr] - Re [1.48 o 107572 ejanr]

= 148 cos[anlOgt _ 1.075nz] \Y

i(z,1) = Re[I(z) /'] = Re[00197 ¢™/1 07" g/2/1 ]

= 00197 cos[anlost _ 1.0751:2] A
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Asi, por ejemplo, para el punto especifico donde esté la carga, las expresiones
instantineas se obtienen sustituyendo z = 6 m en las ecuaciones anteriores.

Por lo que se refiere a la potencia promedio entregada a la carga, ésta debe
ser 1gual a la potencia promedio de entrada, ya que se esta considerando
que la linea no tiene pérdidas (o = 0). De alli que, a partir de los fasores de
voltaje y corriente;

(Pprom.

)carga - (Pprom.)emr' - %RC [V(Z) ]‘(2)}
_ % Re|(148 /1757 ) (00197 e/ 5%z )

1
= (148 x 00197) = 146 mW

Notese que  °(z) representa al conjugado de /(z).

2.4 Impedancia de entrada de una linea terminada con una
carga arbitraria

Considérese una linea finita de longitud / como la de la Fig. 2-19. De
ahora en adelante, conviene tomar al punto donde esta la carga como z =0,
por lo que el generador estara situado en z = — /. Esta es una practica comun
y no implica ninguna dificultad adicional. Las ecuaciones que describen el
comportamiento de las ondas totales de voltaje y corriente son las mismas
(2-29) y (2-30), pues la coordenada z crece en el mismo sentido que antes,

de izquierda a derecha. .
La impedancia Z vista hacia la derecha (en direccién hacia la carga) desde

cualquier punto en la linea esta dada, a partir de las ecs. (2-29) y (2-30), por:

V(z) . Ae? + Be'?
Z(z) = =2y~ ¥z
1(2) de™? _ Be

(2-31)

. . . 1 . .
S1 z = -/, la impedancia de entrada Z;‘U vista por el generador hacia la
derecha, sera entonces:

) Es coman utilizar este subindice i, que proviene de la palabra en inglés inpuf o entrada.
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4
—
\

Z, Z; * 2,
Z; |—>Z
T |
%
z=-/ z=0

Fig. 2-19 Linea de longitud / terminada con una carga arbitraria en z = 0.

de'!l + Be !

. = 2
O g’ = Be V!

(2-32)

Ahora bien, en z = 0, donde esté la carga Z,, de la ec. (2-31) se obtiene:

7 (0) A+B 1+ B/ A
L = = 2 = 2y
I(0) A-B 1-B/A
B B
Z; - —2;, =2Zy + —Z
L g 0 120
de donde
B _Z,-Zy _
A z,+z, " (2-33)

Al cociente B/A se le da el nombre de coeficiente de reflexion en el punto
de carga. Se designa por la letra p y generalmente es una cantidad compleja.
Si el numerador y el denominador de la ec. (2-32) se dividen entre 4 e’

se tiene;

1 + (B/A)e ™!
1 — (B/A)e™*"!

P = 40

ycomo B/A=p:
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\,
1N

—2y1 (2-34)

Esta ecuaci6n permite calcular la impedancia de entrada de la linea si se
conocen su longitud, su impedancia caracteristica, la constante de propa-
gacion y y el coeficiente de reflexion p en el punto donde esta la carga.
Otra ecuacion alternativa, en funcién de la impedancia de carga en lugar
del coeficiente de reflexion, se puede obtener usando la ec. (2-33) y
escribiendo la ec. (2-32) comno:

B(Z; +Z,)e"’ N Be™!

‘ (Z; - Zp) 1
Z-" - ZO vl ~v!

B(Z, +2Zy)e _ Be

(Z, —Zp) 1

(2, +Zpe’ + (Z,-Zy)e™!
(Z+2p)e" - (2 -Zg)e™!

Z, e +e My + z, (et -e1
zZ, (e -ey + Z,e +e)

1
27, coshyl + 2Zysenhyl \
0 2Zycoshyl + 2Z, senhyl

y al dividir numerador y denominador entre 2 cosh y/, queda finalmente:

Z, + Z,tanhyl

Z =2
0 Z, + Z, tanhyl

!

(2-35)

Recuérdese que las ecs. (2-34) y (2-35) dan el mismo resultado y se utilizan
indistintamente, de acuerdo con los datos que se conozcan. Asimismo, Si
hubiese alguna preferencia especial por alguna de ellas, siempre es facil
emplear la ec. (2-33) para encontrar el dato que faltase.

1) véase el Apéndice 1.
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Ejercicio 2-6 Se tiene una linea de transmision sin pérdidas, con papel
como dieléctrico (¢,= 3), que trabaja a una frecuencia de 300 MHz. La
longitud de la linea es de 10 m y su impedancia caracteristica es igual a 50
Q). Al final de la linea se conecta una carga cuya impedancia es de 80 £2.
Encuentre el coeficiente de reflexion para voltajes en la carga y la impedancia
de entrada de la linea. Calcule también la impedancia que se veria a distancias
de A/2 y A, medidas desde el generador hacia la carga.

Solucion

'

[=10m

4

Zp=50Q 7, =80Q

El coeficiente de reflexion para voltajes se obtiene empleando la ec. (2-33):

p = Zo=2y _ 8050 o3~ o230
Z, +Z, 80 + 50

Para calcular la impedancia de entrada se empleard la ec. (2-34), con [=10
mya=0:
1+pe 2" _ 1+023e™/20P

P = 50 .
1-pe 2! 1-023e /%P

Antes de realizar la operacién final es preciso calcular f:

c o
vV = = —_
Je, B
Despejando a B y sustituyendo valores:
2 *J3
B = nx3x1003 g rad/m

3x10°
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Y sustituyendo ahora el valor de B en la expresion para Z::

140237 /2176

Zi = S0 — =g = 347341245 Q = 3694197 Q
—-L.2o¢e -

Para poder calcular la impedancia vistaenz=~ [+ M2 y z=~ [+, ysi

se desea conocer cada posicion en metros, es necesario obtener primero el
valor de A:

SRl 0577 m

A
A o= —20 - Lo
NN

donde A, es la longitud de onda en el espacio libre a la misma frecuencia de
300 MHz.

De las ecs. (2-31) y (2-33) se tiene que:

~Yz Yz 1 eZyz
Z(Z)"—‘Zoe + pe _ 7 + P

— 0
eV’ — pe'’ 1 — pe?'?

Por Jo tanto, sustituyendo los valores especificados de z:

| 4+ 0.23¢/2B(-10+0.2885) | L 023¢-/21132

= 30 = 50 | = 023¢ /21122

Z z=-1+ A/2 1 _ 023ej2[3(—10+02885)

= 3473+ 1245 Q = 369 £19.7° Q

= 3473+ 1245 Q = 369219.7° Q

Graficamente, los resultados obtenidos pueden mostrarse de la manera

siguiente: |
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z=-— z=—l+MN2 z=—{+A
A ¢ *
| i I _
o o . Zy=500
1 I !
i | I
r— | T
I f '

Z2=3692197°Q
Z=369 £197°Q

Z;=36.9 £19.7°Q

El hecho de que las tres impedancias valgan lo mismo no es ninguna
sorpresa, debido al caracter periddico de las funciones trigonometricas
involucradas en las férmulas empleadas. Sin embargo, notese que el valor
de Z parece repetirse cada A/2, en lugar de cada vez que se avance A. Esto se
debe a que en una linea desacoplada la onda total que se forma tiene un
perfodo igual a A/2, como se vera con mas detalle en la seccion 2.9.

2.5 Impedancia de entrada de una linea terminada en corto

circuito

Como caso particular se considerara ahora una linea en cuyo extremo
final se tiene un corto circuito (Fig. 2-20). Al evaluar la ec. (2-29) en la
carga, donde z = 0, y dado que el voltaje en ese punto vale cero, se obtiene:

V)=A+B=0 = B=-4 (p = -1)
Zy Zr=0+,0Q
~Zi
&
—z
z=-1 z=0

Fig. 2-20 Linea terminada en corto circuito.
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Utilizando la relacion anterior, las expresiones para ¥ (2) e I (z) pueden
reescribirse, a partir de las ecs. (2-29) y (2-30), de la siguiente forma:

V() = A€~ Ae’ = Afer - er?)

-yz Y2
I(z) = 4e + e’ _ ,A (e'”+ e”)
Zy Zy Zg

La impedancia de entrada vista por el generador puede obtenerse

sustituyendo z = —/ y tomando el cociente tradicional de las dos relaciones
anteriores:

2 @ _ 5 A(e”’— 6’—“)
v r-n A(e“+ e‘”)

| — 21!
= ZO I—T‘KI = ZO tanh 'Y[ (2-36)
+ €

Esta expresion también pudo haberse obtenido directamente de la ec. (2-
35), sustituyendo Z;, =0, pero a continuacion se verad por qué conviene rea-
lizar el rapido calculo anterior por separado.

En la practica, medir la impedancia de entrada de una linea corta terminada
en circuito cerrado permite medir indirectamente los parametros Ry L de la
linea. Si Ia linea es lo suficientemente corta, de tal modo que |y 1, <<1,los
exponenciales en la ec. (2-36) pueden expandirse para simplificar a la misma
en forma muy aproximada:

1-e?'  1-(-2y)

Zice = Lo 1+e2 7 014 1= 2y)
2yl 1
Y!

~ Zyv! (2-37)
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Ahora bien, si las ecs. (2-15) y (2-22) se multiplican:

_ : : (R + jol)
YZy = J(R + joL) (G + joC) \EG”(DC)

0 sea que

¥Zo = R+ joL (2-38)

Finalmente, igualando la ec. (2-37) con la ec. (2-38):

Zi ce. = (R+ joL) (2-39)

2.6 lmpedancia de entrada de una linea terminada en
circuito abierto

El desarrollo a seguir para analizar una linea terminada en circuito abierto

(Fig. 2-21) es similar al de la seccion anterior, en el que se tratd la linea
terminada en circuito cerrado.

Para un circuito abierto al final de la linea se tendra una corriente igual a
cero. Por lo tanto, a partir de la ec. (2-30):

[(0)=(1/Z)(A~-B)=0 = A=B (p=1)

por lo que
Viz) = AleT* + e'”)

I(z) = —g—(e‘“ — e”)
0

ZO
7
i

z=-!

L3}
i
>

Fig. 2-21 Linea terminada en circuito abierto.
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y la impedancia vista en z = —/ sera:

VD / e’ ¢ e 7!

ica. — I(-) - <0 eyl_ e-—'ﬂ

C 1+ e 2! ;‘

L Zns Z —— 7~ Zy cothyl (2-40)
- e | |

Si se supone nuevamente que la linea es corta (| v/ i <<1),laec. (2-40) se
puede reducir a;

Zi,c.a. = 2_4])

Retomando las ecs. (2-15) y (2-22), pero ahora dividiendo a y entre Z,;:

v J(R+ joL) (G + joC)

(G + joC)
0 sea que
T = G+jC (2-42)
ZO

e igualando la ec. (2-41) con la ec. (2-42):

1
Zica = .
€4 (G + joC)

(2-43)

Por lo tanto, la impedancia de entrada medida a cierta frecuencia angular
o para una linea corta de longitud / terminada en circuito abierto permite

obtener los parametros G y C de la linea.
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Ejercicio 2-7 Se desean estimar los valores de la impedancia caracteristica
y la constante de propagacion para un cable de 1 km de longitud, a una
frecuencia de 1 kHz. Con tal fin, se efectuaron mediciones de la impedancia
de entrada terminando primero al cable en circuito abierto y después en
circuito cerrado. Las lecturas obtenidas fueron, respectivamente, 100 Qy
750 Q. ;Cuénto valen aproximadamente Zyyy?

Solucion
A 1 kHz, en el aire, A, = 3 X 108/ 10° = 3 x 10° = 300,000 m. S1 se
considera que a = 0, entonces 3, = 21/A, y:

271
300,000

x 1000 = 002 << 1

lj[-)’o[l =

Pero esta condicion es diferente en el cable, porque el dieléctrico no es
aire. Sin embargo, aun si P se duplicase y valiese 2pB,, la condicion l JB! |
también se cumpliria en el cable y entonces se¢ pueden emplear las
aproximaciones dadas por las ecs. (2-39) y (2-43):

Z. = j50 = [(R+joL)

Zt'ca = -leO-——' 1.
[ (G + joC)

Se concluye que R=0y G =0,y que:

50 =Ilol = L =73 >0 T = 796 pH/m
10°x 21 x10
100 = —1— = C=— 31 T = 159 nF/m
lwC 10°x10°x 21t x10

Finalmente, usando las ecs. (2-15) y (2-22):

y = JGol)(joC) = jB = joJLC

j2rx10°796x10x159x10™ = j7x107* rad/m
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L L . -
A L \[796“09 = 7075 Q
joC C 1.59x10™

2.7 Obtencién de Z, y y a partir de las impedancias de
entrada medidas en lineas terminadas en corto circuito
y circuito abierto

Es interesante notar que si se muitiplican las ecs. (2-36) y (2-40), sin
importar la longitud que pueda tener la linea, se obtiene:

(Zi,c.c. ) (Zi,c a.) = Zf)?

Por lo tanto, si se miden ambas impedancias de entrada, la impedancia
caracteristica de la linea se calcula facilmente como:

ZO = ﬁzi,c.c.)(zi,c.a.) (2‘44)

La constante de propagacion y también puede obtenerse a partir de ambas
mediciones, pero el procedimiento es un poco mas laborioso, como se ve a

continuacion.
Al dividir 1a ec. (2-36) entre la ec. (2-40):

Z

i,c.c.

i

= tanh’ !
Zi,c.a. (1 + e_zw)2

despejando a e 21!,
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Z

i,ca.

8_2“ Zi,c.c. + 1} - 1 - Zr‘,c.c.

1,c.a.

por lo que, finalmente:

Zi c.C
1 - Z,
6_2.},1 \ 1, C.ad (2_45)
Zi c.c
1 + :
Z‘

El resultado de la ec. (2-45) es una cantidad compleja, que puede
representarse en forma polar como re’® , y como y = a + j3, entonces es
posible escribir las igualdades siguientes:

g 2ol g Bl = s RN) (n=0,1,2,...)
Igualando las magnitudes:

1
e~2al = r = o = _E(lnr) (2—46)

e igualando las fases:
1
B = - -é;(eiZTUI) (2-'47)

en donde 9 esta en radianes y el valor correcto de n depende de la longitud
de la linea en términos de A.

Ejercicio 2-8 Un cable telefonico de 20 km de longitud fue sometido a
pruebas de medicidn con terminaciones en corto circuitoy circuito abierto, a

una frecuencia de 1.5 kHz. Los valores obtenidos para ia impedancia de
entrada fueron:

Z,,. = 1382451° Q
= 4212263 Q

ic.a.
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Calcule a partir de estos datos: a) la impedancia caracteristica, b) la
constante de propagacion, y c) los cuatro parametros R, L, Gy C de la linea,

a la frecuencia en que se hicieron las mediciones.

Solucion

a) Obtencion de Z,. Para ello se utiliza la ec. (Z2-44).

Zy = J(1382451°)(4212-263°) = 74975 - ;14031 O
= 762772-106° Q

b) Obtencion de y. A partir de la ec (2-45):

1—\/ 1382.254°
ol 421£-263° 1-/32826.314°
[, | 138250 1+,/3.2826 £314°
421£-263°

= -0294 - 0126 = 03192-15675°

Primero se obtendra a, igualando las magnitudes en ambos miembros, de
acuerdo con la ec. (2-46):

a = - 1 3111(0.319) = 0.0000285 Np/m
2x20x10

Si1 se utiliza la conversion a decibeles dada por la ec. (2-20):

a = (8686)(0.0000285) = 00002476 dB/m

Para encontrar la constante de fase 3, hay que decidir sobre el valor de n
en la ec. (2-47). Como pnimer paso, es necesario convertir la longitud de la
linea a dimensiones eléctricas, es dectr, en términos de A. Como no se conoce
el matenal dieléctrico del cable, se supondra que A es cercana a A, 1a longitud
de onda a la velocidad de la luz:
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3x108
xozi.—."13=200m
f 15x10

Evidentemente, la linea de 20 km es corta (<< A,), por lo que el producto
B! debe estar en e rango 0 < Bl < 27, al no haber longitud suficiente para
que se cumpla un ciclo. De acuerdo con lo anterior, y por observacion de la
ec. (2-47), n se debe tomar igual a 1, con el signo negativo, para que se
tenga

2B = 2n-9

Ahora todo es cuestion de sustituir los valores de lyde®©:

—156.75°
5 - | 3 . (F15675°)xm
2x20x10 180°
L radianes ]
21 +2.736

= S 0xi0 = 0.000225 rad/m
x20x

De manera gue:

y = o+ B = 00000285+ j0.000225 = 0.000334 £423%

¢) Paraencontrar los parametros R, L, Gy C del cable pueden emplearse
las ecs. (2-38) y (2-42), sin ninguna restriccién sobre la longitud de la linea,
ya que son eXpresiones generales:

vZ, = R+ joL
X = G+ joC
ZO

Sustituyendo entonces los valores obtenidos para Z, y v:



Reactancia de entrada y aplicaciones de lineas sin pérdidas terminadas... 85

R+ joL = (0334x107° £4233°)(762.8 2£-10.6°)
0255 /3173 = 0217+ 0134

Por lo que

R = 0217 Q/m

134 134
[ oo 03404

2n f 2nx1.5x10°

334x107° £ 4233° _
G+ joc = ©334x10 4233 0438x107° £ 5293

(762.8 £ ~10.6°)
= 0264x107% + j035x107°

Por lo que

G = 0264 pU/m

-6 -6
c = 0.35x10 _ 0.35x10 - - 371 pF/m
2n f 2nx1.5x10

2.8 Reactancia de entrada y aplicaciones de lineas sin
pérdidas terminadas en corto circuito y en circuito
abierto

Ademas de ser utilizada para transmitir informacién, como lo es en la
mayor parte de los casos, una linea puede servir también como elemento de
un circuito. En el rango de frecuencias de UHF (300 MHz a 3 GHz) es
dificil fabricar elementos de circuitos con pardmetros concentrados, pues la
longitud de onda varia entre 10cmy 1 m. En estos casos, se pueden disefiar
segmentos de transmision que produzcan una impedancia inductiva o
capacitiva, y que se puedan utilizar para acoplar una carga arbitraria con la
linea principal y efectuar la maxima transferencia de potencia posible. A
estas altas frecuencias, las pérdidas en una linea se pueden considerar como
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despreciables, por lo que se refiere al calculo de Zy, de y y de la impedancia
vista en cualquier punto de la linea, puesto que wL = 2nfL >> R y oC =

2nf C >> G. Al hacer estas consideraciones, las ecs. (2-15) y (2-22) se
reducen a:

v = JUoL)(joC) = jB = joJLC (2-48)

Jol L
zZ. = |LI= - |Z N
0 "jcoC ‘/C (2-49)

Por lo tanto, a ~ 0 y Z, es real (puramente resistiva).
Enlo que se refiere a la impedancia de entrada vista desde el generador en
direccion a la carga, la ecuacion general (2-35) se reduce, haciendo y = /3, a:

Z; + Zytanh jB!
Zy + Zj; tanh B!

y como* tanh jB/=(0+ jtanP/}/(1+0)= jtanf/, la ecuacion anterior
queda finalmente de la forma: |

Z, + jZytanB!

Z. = Z
0 Zo + JZL tanBlV

(2-50)

en donde / es la longitud total de la linea.

A continuacién procederemos a utilizar la ec. (2-50) para los dos casos
especiales en que la linea termina en corto circuito o en circuito abierto.

a) Linea terminada en corto circuito
En este caso, Z, =0y la ec. (2-30) se reduce a:
JZo tan3/ , _
Zi = Zy —_—— = jZtanpl = JX, (2-51)
0
b) Linea terminada en circuito abierto
Ahora Z, — »y la ec. (2-50) toma la forma:

* Véase el Apéndice 1.
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1 + (jZytanBl)/Z,

Z;, = 1 : :
(ZO/ZL) + jtanB[
Zy . :
= = —jZscotpl = X -
Ttanpl JZycotP JX, (2-52)

Las ecs. (2-51) y (2-52) muestran que cuando una linea sin pérdidas de
longitud arbitraria / termina en corto circuito o en circuito abierto, la
impedancia de entrada es puramente reactiva (/X,). En cualquiera de los dos
casos, la reactancia puede ser inductiva o capacitiva, dependiendo del valor
de P/, ya que las funciones tan 3/ y cot B/ pueden tomar valores posttivos o
negativos. En la Fig. 2-22 se muestra la forma de la grafica de la reactancia
de entrada en funcién de la longitud eléctnica de la linea para los dos tipos
de terminacion.

x t

| |
2y | / *
| 1 |
o wnpl | cotpr | |
& SN & |
2 | o/ | |
c | A/l | l
| / :
/
I | !
7 | !
0 15 —»
// A4 5)/4 /

. i | |
yd | | |
ol 7 | : |
2|/ | 1 u

Sl
® | | I |
gl | | |
S | | | |
; |
|
|

Fig. 2-22 Curvas tipicas de la reactancia de entrada, normalizada con relacion a
Z,, de una linea de longitud / terminada en corto circuito (—) y en circuito abierto

(+=-).
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En la préctica, no es posible obtener una linea realmente terminada en
circuito abierto (impedancia de carga infinita), ya que existen problemas de
radiacion en el extremo abierto, especialmente a altas frecuencias, y
acoplamiento con objetos cercanos. Sin embargo, es interesante notar que
las reactancias de entrada de lineas terminadas en circuito abierto o en corto
circuito son idénticas cuando sus longitudes difieren entre si por un multiplo
impar de A/4. En la Fig. 2-23 se muestran algunas secciones de linea,
ilustrando su equivalencia con una inductancia o una capacitancia, a una
frecuencia determinada (comparese con los datos de la Fig. 2-22).

[ < A/4

\—-» equivalente a % Z; = jZytan B/

\-: equivalente a % Z; = —jZgcot Bl

AMA <[ <A/2

\—:~ equivalente a :ll: Z; = jZytan Bl

Z
A4 <l <A/2 i
‘—‘ equivalente a % Z; = —jZycot Bl
2 2ol
— e N
A B

T D g

Fig. 2-23 Impedancia reactiva de entrada de algunas secciones de lineas
terminadas en corto circuito v circuito abierto y sus equivalentes como componentes
de un circuito.
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Ejercicio 2-9 Se tiene una linea sin pérdidas de longitud 0.2\ a cierta
frecuencia de trabajo y esta terminada en corto circuito. Sus parametros L'y
C son, respectivamente, 0.2 pH/m y 35 pF/m. Calcule su impedancia de
entrada.

Solucion
La impedancia caracteristica de la linea se calcula a partir delaec. (2-49):

. 2x107°
Z, = i:\/g—fl—q_—ﬁ:%.ég
C 35x10

Utilizande la ec. (2-51) se encuentra la impedancia de entrada de la linea:

Z, = jZytanPl = j(75.6)an[(B)(02})]

!

y como A = 2n/(3:

Z, = j(756) tan [(B)(02)(2n/B)] = j(75.6) tan 0.4n = ;23267 Q

Ejercicio 2-10 Encuentre la longitud necesaria (en metros) de una linea
terminada en circuito abierto para que a 600 MHz presente a la entrada una
reactancia capacitiva de —j20 Q. Considere g, =1y los mismos parametros

Ly C del ejercicio anterior.

Solucion
A 600 MHz, la longitud de onda es igual a 0.5 m, considerando que el

dieléctrico es el aire. De la ec. (2-32):

Z., = —jZycotpl = -j20 Q

I

Del ejercicio anterior, L=0.2 pH/m y C =35 pF/m, por lo que Z;="75 6 Q.
De manera que, sustituyendo:

27
720 = — j(756)cot|—1
J Jj(756)c [05]

| N |
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de donde

(4n)] = angcot026455 = [ = 1044 cm

2.9 Lineas desacopladas y ondas estacionarias

En la seccién 2.4 se demostré como calcular la impedancia de entrada de
una linea desacoplada, terminada con una carga arbitraria (véase tambien la
Fig. 2-19), y se obtuvo la ec. (2-35):

7 -7 Z; + Z,tanhy!
i T %0 71 Z, tanhyl =(2-3)

En esa misma seccion también se introdujo el concepto de coeficiente de
reflexion*, que en el punto final de la linea, donde esta la carga, esta definido
por:

p = fL=%
Z, +2, =(2-33)

Asimismo, en la seccidon 2.8, ya se indico que cuando la atenuacion de una
linea es muy baja (pocas pérdidas) y la frecuencia de transmision es muy
alta, entonces wL >> R y ®C >> G. Esto permite aproximar a Z, y ¥ cOmo:

L )
Zy = VT =(2-49)
y= JB = joJLC =(2-48)

De aqui en adelante, a menos que se indique otra cosa, se continuara el
estudio del comportamiento de las lineas suponiendo que o = 0 y que se
transmite a altas frecuencias. Este enfoque es muy valido en la practica, en
aquellos casos donde la longitud total de la linea es, cuando mucho, de unas

* En algunos otros libros de texto, este coeficiente se representa por la letra I
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cuantas longitudes de onda y la atenuacion acumulada es muy baja. Bajo
este criterio, en la misma seccién 2.8, se demostré que la ec. (2-35) se
reduce a:

Z; + jZytanPBl
Zy + jZ, tanf!

Zi = 2y =(2-50)

Vale la pena recordar que la ec. (2-50), derivada a su vez de la ec. (2-31),
no s6lo permite calcular la impedancia de entrada de la linea, sino también
la impedancia Z vista en cualquier punto de la linea, sustituyendo en lugar
de / la distancia que hay entre dicho punto y la carga (véase nuevamente la
Fig. 2-19).

Si p =0, la linea estara acoplada, porque Z, = Z, en la ec. (2-33). Pero sl
p =0, la linea estard desacoplada. El objetivo de un ingeniero en transmision
es lograr que p sea muy pequefia, de modo que la potencia transferida a la
carga sea maxima. Por lo general, un “acoplamiento” se considera aceptable
si |p| 0.2, con lo cual se entrega a la carga aproximadamente el 96% de la
potencia incidente. Veamos ahora cémo es la onda de voltaje total a lo
largo de una linea desacoplada.

Para cualquier z, la maghitud del voltaje total se puede obtener a partir de

la ec. (2-29) como:
Ae“”(l + Eez’”‘)
A

El cociente B/A es igual al coeficiente de reflexion en la carga, dado por la
ec. (2-33). En general, este coeficiente p €s complejo y se representara ahora

V(z)| = ]Ae—“ + Be*'*

comao:

B .
py = 5 = p, |e’° o, | <1 (2-53)

Por lo tanto, suponiendo que o = 0, la expresion para la magnitud del
voltaje total toma la forma:
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v(@2)| = |4e

1+ py g/h?

= A‘l + p, el

Atl + |p, e/ e/

= All + |p,|cos(2Bz+0) + jlpy |sen(2Bz +6)

parte reai parte imaginaria

-ll/z

= 4| 1+2|p, |cos(2Bz +8) + Py [2 cos? (2Pz +0) +| pv'lz sen’ (2Pz +0)

] :‘pV‘z

y finalmente:

V()| = Ay 1+ 2]p,lcos(2Pz+0) + o, | (2-54)

La funcion dada por la ec. (2-34) se puede graficar facilmente.

Considerando que —1 < cos 2Bz +6) < 1, los valores extremos de dicha
funcion son:

cuando cos(2Bz+6) =1 = \V(Z)l = A\fl + 2lp, | + |py lz
= A1+ |pl)

cuando cos(2Pz+8) = -1 = V(2)| = A\[l - 2|p,| + \pv|2
= A(1 - |pv‘)

De alli que Ja onda de voltaje total tenga como valor maximo 4 ( 1+ |pyl )

y como minimo un valor iguala A4 ( 1 - \ Py \) . Su grafica se muestra en la
Fig. 2-24.
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Fig. 2-24 Linea desacoplada (Z, # Z;) y su patrén tipico de onda de voltaje total
(patrén de onda estacionaria).

El patrén de la onda total de voltaje es periodico y se denomina patron de
onda estacionaria, pero resulta interesante (y siempre debe recordarse) que
su ].S){c[ﬁlo!do es diferente al de la onda incidente. La onda incidente y la reflejada
tienen un periodo de Bz, mientras que la onda total (superposicion de las
dos ondas anteriores) tiene un";‘)g‘rji’c;’dzc;hde 2PBz. Es decir, que si la onda
incidente tiene una longitud de onda A, entonces la onda estacionaria tendra
una longitud de onda A, = A/2. En la Fig. 2-24, los puntos 1, 3 y 5 son
aquéllos donde la onda estacionaria de voltaje es maxima, y en los puntos
2,4y 6el voltaje es minimo. La posicién de estos puntos maximos y minimos
a lo largo de la linea depende del grado de desacoplamiento, es decir, del
angulo 6 del coeficiente de reflexién en la carga, dado por la ec. (2-33).

La onda total de corriente tiene una forma similar, pero su valor es maximo
cuando el voltaje es minimo, y viceversa. El procedimiento para deducir la
expresion matematica de esta onda estacionaria de corriente es el mismo
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que se utilizé aqui para el voltaje. El lector inquieto puede facilmente
demostrar que la expresion a la que se llega es:

4
11(z)] = EO—\/I ~ 2| p, lcos(2pz+0) + |p, | (2-55)

Al cociente del voltaje maximo de la onda estacionaria sobre el voltaje
minimo se le da el nombre de relacion de onda estaczonarza 0 ROE*

: V 1+ |py|
ROE = VSWR = 2% = ——
7 | Vmin. 1 - lpvl (2-56)

Ahora bien, si se efectia el cociente del voltaje maximo sobre la corriente
minima (ambos estan en el mismo punto sobre la linea), es obvio que se

obtendra el valor de la impedancia vista en ese punto, hacia la carga (Fig. 2-
24):

| B V), A(1 + |py])
Y mi. . [(Z) lmin ) i -
' ZO (1 \pl’ |)
- 7, H%JI = (Z,)(VSWR) (2-57)

Similarmente, para un punto donde el voltaje sea minimo, la corriente
sera maxima y se tendra:

ZI - lV(Z)\min. _ A(l - lle)
e (1@ A (14|
max. = pvl)
ZO
1 - lPVl _ Zy
L1 lp,| — VSWR (2-38)

Como Z, es real, ambas impedancias dadas por las ecs. (2-57) y (2-58)
también son puramente resistivas.

* En inglés se le denomina VSWR, que son las siglas de Voltage Standing-Wave Ratio.
Asimismo, en espafiol, algunos se refieren a este concepto como COE o goeficiente de gnda
gstacionaria.
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De la ec. (2-56) se desprende que la magnitud del coeficiente de reflexion
de voltajes se puede calcular si se conoce el ¥SWR. Es decir, no es necesario
conocer el valor absoluto de los voltajes, sino solamente su proporcion o
VSWR. Este dato se puede medir indirectamente en un laboratorio con un
detector de onda estacionaria, como el mostrado en la Fig. 2-25. Por lo
general, se utiliza una linea coaxial rigida, con una ranura longitudinal en
su parte superior, por la cual se desliza una pequefia sonda de campo eléctrico.
El campo eléctrico medido es proporcional al voltaje entre los conductores
de la linea, y su cociente maximo a minimo se despliega en la caratula de un
medidor de VSWR.

@OO

Generador | Carga
de senales Medidor variable
Ne———— A\’ ’ de VSWR

:z:
/

/

$ «— sonda
conductor aire
intermno

Vista transversal

Fig. 2-25 Linea coaxial ranurada y medidor de V'SWR o ROE.

Conocido el VSR, de la ec. (2-56) se puede despejar |p, |:
1 +|p,| = VSWR — (VSWR)|p, |

VSWR — 1
= -59
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Antes de efectuar algunos ejercicios para reforzar los conocimientos
anteriores, conviene observar detalladamente el comportamiento del
coeficiente de reflexion a lo largo de la linea. La ec. (2-53) establece que su
fase esta dada por © en la carga (z = 0). Pero también es posible definirlo
para otros puntos de la linea, a partir de la ec. (2-29):

B V,-(Z) _ _Be\(z _ (é) 2yz ,
@ =Y T aer TS (2-60)

En la carga, cuando z = 0, p (0) = B/4 = p dada por las ecs. (2-33) y
(2-53). De manera que la ec. (2-60) se puede reescribir, con'y = j3, como:

Tlm
//’—
Pag’ p, = pu(0) =p, =(Z, - Z)/(Z, + Z,)
19
/ \Q} :|p\,|€' =Ps
[ Ao z disminuye
l —p
/ Re
Yy,
P3 / P2~ Ps
6 5 4 3 2 1
4 n
] |
. Zg | Zr| ZL# 2y
i I
: i
: ! l -
T T T T 1 et
z2=-M2 z=-\4 z=0

Fig. 2-26 Linea desacoplada y lugar geométrico del coeficiente de reflexion
asociado con la onda estacionaria de voltaje. El desplazarse hacia el generador
equivale a girar en ¢l sentido de las manecillas del reloj en el plano complejo.
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pv(z) _ pejzﬁz _ |pv|ej9 ejzﬂz — lpv!ej(2[31+9) (2-61)

De la ecuacidn anterior se deduce que el lugar geométrico en el plano
complejo del coeficiente de reflexion de voltajes es un circulo de radio [p |

y se repite cada vez que se avanza A 0 A/2a lo largo de la linea (Fig. 2-26).

Ejercicio 2-11  Un cable coaxial con impedancia caracteristica de 100 2
y aire como dieléctrico en su interior tiene conectada una carga de 80 + /50
Q). Obtenga el coeficiente de reflexion en donde esta la carga y a 25 cm
medidos desde la carga hacia el generador. Calcule también el valor del
VSWR y las posiciones del primer minimo y del primero y segundo maximos
de voltaje, desde la carga hacia el generador; indique estas distancias en
centimetros. Considere que la frecuencia de operacién es de 300 MHz.

Solucion
En la carga, el coeficiente de reflexion esta dado por la ec. (2-33):

p(z=0) = 2, =2y _ 80450 2 100988 /96280
Z, + Zy 80+ jS0 + 100

La frecuencia es 300 MHz y A = 1 m; por lo tanto, para la onda estacionara,
A, =1 m/2 = 50 cm. Retroceder 25 cm, desde la carga hacia el generador,
equivale a girar media vuelta en el plano complejo, en el sentido de las
manecillas del reloj (Fig. 2-26). Por lo tanto, en este punto, el coeficiente de
reflexion seria:

p, = 0288£9628°+180° = 0.288 £276.28°

El VSWR esta dado por la ec. (2-56):

L+ |py]| 1288
_ yswR = —1Pvl 222 g
ROE = V5W- 1= |p,| 0712
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Para calcular la posicidn de los minimos y maximos de voltaje pedidos, se
parte de la ec. (2-54):

V()| = A\/l + 2|p, |cos(2Pz +8) + |po‘,|2

Esta funcidn es maxima cuando 2Pz + 8 =0, —2n,... Es decir:

(%)z + 6628° = 0,-2n,—4m,..

(con todo en grados o en radianes)

de donde

2y mdx. = 0 - 9628 ]l = (—9628 )A. = —0134A = -134 cm
T 47 720°

AN

Z) max. = (_2‘“ - 96.28 )k = ——45"—&8—) A= —0634A = -634 cm
T 4n 720°

Se comprueba que entre pico y pico de voltaje hay una distancia de 0.5A.
Finalmente, para calcular el primer minimo de voltaje, la ec. (2-54) debe
minimizarse. Esto ocurre cuando 23z + 6 = —x, =3n,... Es decir:

[%)z-r 6628° = -n = -180°

|
?)
Ny — - — —[]— — — —
N
Il
|-
<
o8]
N
nNY
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de donde

Zl,min. = (—182(1;0?)628)7\‘ = —0384A = -384 cm

Los resultados obtenidos pueden interpretarse de acuerdo con la figura de
la pagina anterior. |

Ejercicio 2-12 Una linea de transmisién con Z; = 100 Q esta terminada
en un carga con Z, = 120 +;80 Q . Encuentre el coeficiente de reflexion de
voltajes a lo largo de la linea en los puntos mostrados en la figura siguiente.

E D ¢ B A
A I
i ——
3 D R S| L

-3 A > A 2 A zr - OZ
Solucion
E!l punto A corresponde a la carga. De la ec. (2-33):
pv(o) _ ;L — ZO _ 120+_]80 - 100 _ 0354560
[+ Zy 120+ j80 + 100

El punto B se halla en z = —A/4. El angulo del coeficiente de reflexion se
obtiene de la ec. (2-61):

2 A
angulo coef. = 2Bz+6 = (2)(—%)(—2—) + 56° = -—124°

De la misma forma, para los puntos restantes:

4 3
punto C: angulo coef. = (%J(—gl)+ 56° = -214°
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punto D: angulo coef. = (%) (—-%l) + 56° = 56°
punto E: angulo coef = (%) (—%7&) + 56° = -]24°

Estos resultados quedarian representados en el plano complejo de la
siguiente forma:

ImA
radio del circulo = 0.35

/“\ -
/ A=D \

| >
_214° / /] } Re
sentido del / / /

desplazamiento —124/
hacia el "
generador '\B=E

\

Notese que los puntos separados A/2 entre si tienen el mismo coeficiente
de reflexion y su posicién es la misma en el plano complejo.

Ejercicio 2-13 Determine el valor del ¥SWR que tendria una linea
cualquiera, sin pérdidas, cuando al final se tuviese: a) una carga con
impedancia igual a la caracteristica, b) un corto circuito, y ¢) un circuito
abierto.

Solucion
Cuando Z, = Z,), la linea est4 acoplada y no se refleja nada. Por lo tanto,
p,=0.
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Cuando la linea termina en un corto circuito, el voltaje total en ese punto
vale cero. Por lo tanto, p, = —1.

Cuando la linea termina en circuito abierto, el voltaje total en ese punto es
maximo. Por lo tanto, p, = +1.

Sustituyendo los tres valores anteriores de p, en la ec. (2-56) se tiene:

1
RoE = vswR - 1Pl

L - lpv|
Tipodecarga . |- - 0 | VSWR * -
z,=2, 0 !
Z, =0 (corto circuito) -1 —» 00
Z, —oo(circuito abierto) 1 =y

Ejercicio 2-14 Grafiquela forma de las ondas estacionarias de voltaje y
corriente para una linea cualquiera sin pérdidas, cuando €sta termina en: a)
una resistencia pura mayor que Z, b) una resistencia pura menor que Z, )
un circuito cerrado, y d) un circuito abierto.

Solucion

Partiendo de las ecs. (2-54) y (2-33),y tomando como referencia la Fig.
2-24, que corresponde a una linea terminada en una carga compleja arbitraria,
se deduce lo siguiente:

a) Z;,=Ry; Z,=Ry; R, >R,

p = —Z—L—;—Z—O = R, - R real positivo < 1

Z, + 4 R, + Ry

Por lo tanto, el angulo del coeficiente de reflexion es igual a 0° y la funcién
de voltaje dada por la ec. (2-54) es maxima cuando z = 0, es decir, en la
‘carga. En cambio, 1a corriente dada por la ec. (2.55) es minima en la carga.
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b) Z,=R,; Zy= R, R, <R,

p = EL_.__RO = real negativo > -1

R, + R,

Ahora 6 = -180° y la situacién es contraria a la del inciso a). Es decir, en
la carga se tiene corriente maxima y voltaje minimo.

¢) Z; =0 (circuito cerrado)

Aqui p = -1 = 1.£180° y la situacién es similar a la del inciso b), con
corriente maxima y voltaje minimo en la carga. Pero este voltaje minimo
en la carga ahora vale cero.

d) Z; - oo (circuito abierto)

Como p =1=14£0°=real positivo, se tiene algo parecido al inciso a), con
voltaje maximo y corriente minima en la carga. Pero esta corriente minima
vale cero.

En base a lo anterior, las graficas correspondientes para los cuatro casos
analizados toman las formas siguientes:
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Ejercicio 2-15 Se efectuaron mediciones con una linea rigida ranurada
de Z, =75 Q y terminada en una carga compleja. El primer maximo de
voltaje se encontr6 a 15 cm de la carga, y el segundo maximo se detecto al
avanzar otros 20 cm hacia el generador. El FSWR leido fue igual a 2.5.
Encuentre: a) el valor de la impedancia vista en el primer maximo de voltaje,
b) la posicion del primer maximo de corriente desde la carga hacia el
genérador, ¢) la frecuencia a la que se hicieron las mediciones, d) la magnitud
del coeficiente de reflexion de voltajes, y €) el valor de la impedancia de la
carga.

Solucion
a) Laimpedancia vista en cualquier maximo de voltaje esreal y esta dada

por la ec. (2-57):

Z|, = (Z)HWSWR) = (75)(25) = 1875 Q
b) Enz= —15cm se tiene el primer maximo de voltaje.
Enz= —15 — 20 = —35 cm se tiene el siguiente maximo de voltaje.

Por lo tanto, centrado entre ambos maximos debe haber un maximo de
corriente, es decir, enz= —15 — 10 = —-25 cm. También hay otro maximo
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de corriente hacia la carga en z= —25 + 20 = —5 cm. El siguiente maximo de
corriente se saldria de la linea, por lo cual la posicion pedida es z=—5 cm.

Zy=175Q Zr
Vmax Imax Vinax {max :,
— 1 i 1 + Y * i —r
40 cm 30cm 20 cm 10 cm z=0 <

c¢) Lalongitud deondaala frecuenciade trabajo es el doble de la distancia
que hay entre dos puntos maximos de voltaje o de corriente de la onda
estacionaria. Es decir, A = (2)(20 cm) = 40 cm. De alli que la frecuencia a la
que se hicieron las mediciones es, considerando aire en el interior de la
linea rigida:

c 3x10°

= = - 750 Nﬂ{z
/ A 0.4

d) De laec. (2.59) se tiene que:

WR - 5 -
‘pvl:VSR 1 25-1 _ 4
VSWR + 1 25+ 1

e) La funcion dada porlaec. (2-54) es maxima enz=—15 cm =-0.375A,
de modo que el radicando también debe ser maximo. O sea que:

cos(2Pz + ) = 1 = cos\Z(Z)(%)(—OJ?SK) + Oj\

S |

=0,127, 47, ..

por lo tanto:

-15n + 0 =0 = 0 = 270° = -90°
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El coeficiente de reflexidn en la carga es entonces igual a 0.43£-90°% y
finalmente la impedancia de la carga se puede obtener usando la ec. (2-33):

Z, - Z )
pcarga = -Zi——:———z‘% = 0434—90

Z, - Zy = (-jO4R(Z, + Zp)

75(1 — j0.43)

Z, (1 +j043)
Z, = 516 —j544 Q

] a carga buscada tiene una resistencia de 51.6 Q y una reactancia capacinva
de 54.4 Q. La grafica delaonda estacionaria de voltaje seria como se muestra
en la grafica izquierda de la figura.

Como verificacion del resultado anterior para Z,, se puede emplear la ec.
(2-50), prolongando imaginariamente la grafica de la onda estacionaria de
voltaje hasta obtener otro maximo (grafica derecha de la figura), en donde
la impedancia seria real e igual a 187.5 Q (resultado del inciso a).
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En la carga (z = 0) se veria una “impedancia de entrada” dada por:

| nétese que aqui
Z; + jZytanfl

+
0T /e I = 0.1251
Impedancia buscada ~ 75 1875 + j75tan45°
al final de la linea real ‘ 75 + j(1875)tan45°

= 5| BRI 516 sa4 @
75 + 1875

Este resultado coincide con el encontrado anteriormente.

Como regla, cuando la carga es capacitiva, la onda estacionaria de voltaje
es ascendente en donde termina la linea, lo cual concuerda con la grafica y
los resultados obtenidos en el ejercicio anterior. En contraparte, si la carga
es inductiva, al final de la linea se tendra uria onda de voltaje descendente.

2.10 Reflexiones en el generador

Hasta ahora, s6lo se ha puesto atencion en los efectos que la carga conectada
al final de una linea tiene sobre esta misma. Por ejemplo, se ha visto cémo
calcular la impedancia que se ve en cualquier punto de la linea, dada por la
ec. (2-50),y se han analizado las formas de las ondas estacionarias de voltaje
y corriente que se producen, asi como las caracteristicas del coeficiente de
reflexion (p,) y de la relacion de onda estacionaria (ROE o VSWR). Sin
embargo, los efectos del generador que alimenta a la linea no han sido
considerados, salvo en el caso del Ejercicio 2-5, correspondiente a una linea
acoplada con su carga (Z, = Z;)).

El generador es la fuente original de las ondas de voltaje y corriente que
viajan a lo largo de la linea hacia la carga. Dicho generador tiene una cierta
impedancia interna, Z o> que se combina en serie con la impedancia de entrada
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de la linea cuando ambos se conectan (Fig. 2-27). Esta impedancia de entrada
Z serd igual a Z; si la linea esta acoplada con la carga (Z; = Z); pero sino

hay acoplamiento, Z; sera funcion de la combinacion entre Z,y Z, dada por
la ec. (2-50):

7 - 7 ZL + _]ZO tanBl
Pt e ST TS =(2-50)
o + jZ;tanf!
La impedancia de entrada también se puede calcular con la ec. (2-34), en
funcion del coeficiente de reflexion de voltajes en la carga, que para una
linea sin pérdidas toma la forma: |

o/ 2B

1 +p
o /2B (2-62)

1 -p

Se observa que el término pe /P es el coeficiente de reflexion trasladado
al punto inicial de la linea, dado también por la ec. (2-6]), para z = —1.

Supdngase ahora que una onda reflejada en la carga (debido a que Z; # Z)
se dirige de regreso hacia e] generador. S1Z o (que se convierte en la nueva
carga) es diferente de Z,, habra un coeficiente de reflexion en la entrada de
la linea, dando origen a una segunda onda que se dirigira hacia la carga Z,,
y asi sucesivamente. Este proceso de rebote en ambos extremos de la linea
podria durar indefinidamente, y la onda estacionaria final seria la
superposicion de todas las ondas que viajasen en ambas direcciones. Tal

- l >
Zg —e o
+
Vg® Z, Zo Z
—0 |0
e
z=0 z

Fig.2-27 Unalineade transmision alimentada por un generador V. , con impedancia

interna Z .
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efecto se reduce en la practica, debido a que la atenuacion de la linea, o, no
vale precisamente cero; es decir, la amplitud de las ondas reflejadas o ecos
disminuye de acuerdo con ¢~*! en cada sentido. Adicionalmente, es comun
que ¢l valor de Z sea muy cercano o igual al de Z, (generador acoplado
con la linea); esta seleccmn de Z, hace que laonda reﬂejada en el generador
sea despreciable o casi nula. BaJo esta condicion, la onda estacionara total
solo tendra los dos términos indicados en la ec. (2-29).

En conclusion, la conexidn ideal para que se le entregue méaxima potencia

a la linea y no haya reflexiones es que Zg = Z,=Z,. La potencia entregada
a la linea, P, es la mitad de la potencia total original, y si a = 0, la potencia

entregada a la carga es practicamente igual a P,.

2.11 La matriz de transmision

Supéngase que no hay reflexion en el generador y que las ondas totales de
voltaje y corriente en una linea estan dadas por las ecs. (2-29) y (2-30):

V(z) = Ae’Y? + Be™'? =(2-29)

[(z) = Zo[ Ae'" — Be?] =(2-30)

La linea puede ser considerada como una red de dos puertos (Fig. 2-28), y
los voltajes y corrientes evaluados en ambos extremos serian:

v, = V() = A+ B

Io= H0) = (4= B)

0
v, = V(=) = de'’ + Be!
— _ ! -v!
[ = I(-) = Z—O(Ae - Be™')

Estas cuatro ecuaciones se pueden manipular algebraicamente con ¢l fin
de obtener expresiones matematicas para las variables de entrada en funcion
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Fig. 2-28 La linea considerada como una red de dos puertos.

-

de las variables de salida, o viceversa. De las primeras dos ecuaciones se
tiene que:

1

0

1
= A=+ 1Z)

Al sustituir los valores encontrados de 4 y B en las dos ecuaciones restantes,
se obtiene:

1 1 / 1 1 —y1

= V,coshyl + I;Z,senhyl (2-63)
1 [1 1 ;11 1 i
[ = —| =V, + =1,Z,|e" — —| =V ——]Z]e*
i 20[2]‘ 21_0] ZO[2L 5 L20
= —ZI—VLsenhyl + I, coshyl (2-64)

0

Las ecs. (2-63) y (2-64) pueden escribirse en forma matricial:
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V] [ coshyl  Zysenhyl| [ v,
I; ~1~senhyl coshyl I (2-69)
| [ o 107

Desde luego, la matriz de transmision de la ecuacién anterior se simplifica

cuando o = 0, resultando:

R - cosPl jZgsenBl] [V, ]
Ty 2-66
I; Zisen Bl cosPl I; (2-66)
- L0 JL

2.12 Voltajes y corrientes en funcion de las variables de

entrada

También es posible, sin gran dificultad, obtener expresiones para el voltaje
y la corriente en cualquier punto de la linea en funcion de las variables de

entrada, es decir, en funcidn de V.e [. Para esto, conviene tomar ahora z =

0 en donde la linea comienza, como se muestra en }a Fig. 2-29.
Nuevamente, partiendo de las ecs. (2-29) y (2-30), se tiene cuando z = 0:

V. = V() = A4+ B

1(0) = %-(A - B)
0

I

y resolviendo para 4 y B de la misma manera en que se hizo anteriormente:

1 1
A= E(V,- + 1;,Z4) B = E(Vi - 1;Zy)

Sustituyendo ahoraa Ay Ben la ec. (2-29):
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— ]‘ T I(Z)

'y Mt

Vi | V@) Zy
|
)
]

z=10 '
H -z

Fig. 2-29 Sistema de coordenadas para encontrar V(z) e I(z).

Viz) = [V + 1,Zy]e " + %[V, - LZyle'’

)

R — b

viler - er| + %fizo[e‘“ - et (267)

0 bien, usando funciones hiperbolicas:
V(z) = V;coshyz — I;Zysenhyz (2-65)

Para la corriente, el procedimiento es el mismo. Al sustituir 4 y Benlaec.
(2-30) resulta:

I(z) = (-Zl—o)-;[r/, + ZyleT" - iZLo)%[V' - I;Z,) e’
- .;_1,[(3-” + e”"’] N ELZ;V";Q_“ _ e”] (2-69)
o bien:
I(z) = [;coshyz — El-V,-senhyz (2-70)

0

Si las pérdidas en la linea se consideran despreciables (a = 0), entonces
v =jPy las ecs. (2-68) y (2-70) se reducen a:
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V(z) = V;cosPz — jl;ZysenPz (2-71)
_ J
I(z) = [IjcosPz — EO—V,-senBz (2-72)

Ejercicio 2-16 Una linea sin pérdidas con Z, = 100 {2 mide 1.3 Aacierta
frecuencia de trabajo. Al final se conecta una carga de 80 +j40 Q. Si se sabe

que el voltaje en la carga es de 3.8 £-50°V, jcuanto vale €] voltaje al principio
de la linea?

Solucion

] ZL=80+_}40Q
4

-~

Zo=100Q E’E

| Vv, = 3.84-50°V
[=13A -

'y

De la ec. (2-66) se tiene:
I/i = [COSB[] VL + j[ZoserlBl][L

en donde B/ = (2m/A)(131) =2.6m

Como en la carga debe cumplirse que ¥, = I, Z,, entonces:

1
I, = —V
L ZL L
y
V. = V,[cos108° + (;j100sen108°)/(80 + j40)]

_ (382-507)| —0309017 + L210209]
0 + j40
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(382 -50°)(~0.309017 + 0.475528 + j0.951056)

(384 -50°)(0.9655£80.07°) = 3669£3007° V

Ejercicio 2-17 Una linea sin pérdidas con Z; = 50 Q2 mide 1.2 1 a cierta
frecuencia de trabajo. La linea es alimentada por un generador con
Vg = 15 £0° V, cuya resistencia interna es igual a 50 Q. Al final de la linea
hay una carga de 25 + 25 Q. Encuentre: a) el voltaje en la entrada de la
linea, b) el voltaje en la carga, c) la relacion de onda estacionaria, d) la
potencia promedio entregada a la entrada de la linea, y e) la potencia
promedio entregada a la carga.

Solucion

\j

I - I=12%

Je

Z5=50Q Zr

I—~Z‘-
- Zp =25+j25Q

2n '
Bl = (T) (L2A) = 24n

-

a) La corriente de entrada es igual a:

14
L_:__L.__
Zg + Z

A su vez, Z; se obtiene de la ec. (2.50):
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7 - 7 Z; + jZytanf3] _ (50) 25 + j25 + j50(tan72°)
! 0 Z, + jZ, tanpl 50 + (25 + j25)(tan72°)

- 50[ 25 + 1788841 } = 98482 - j50.7305 ©Q

-269421 + ;769421

-

Por lo tanto, el voltaje de entrada a la linea, V,es:

V. =V Z. [ Vv {1 : ]
P T Vg T oeghi T Vgt T A
Zg + Z,J
50 X
= V|1 - _ ] = Vg [l - 030154 - j0103025]
148482 — j50.7305

-

= (15£0°)(0.706£ -84°) = 1059£-84° V

b) En la carga, el voltaje se puede obtener de la ec. (2-71), conz =1[:

. . VgZO
Vi = VicosPl — jl;ZysenfPl = V;cos72° — j| —=——— |sen72°
Lo + L

{

(3272492 —84°) — j(1520°)(0.30154 + j0.103025)(0.951056)

i

3.23732 — ;0478055 + 1469738 — j4.30172

= 4.707058 —~ j4.779775 = 67£-4544° V

c¢) Delasecs. (2-33)y (2-56):
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o = Lzt _ BB =N ga4711660
ZL +ZO 25 +j25 + 50
ROE = 1 + 0447 _
1 — 0447

d) La potencia promedio entregada a la entrada de la linea es igual a:

1 .
R’ = E Re (ViIi )
Vi = 1059£-84° = 10476 — j1547 V
15 .
I; = = 0.09046 + j0.030907 A

148.482 — j50.7305

—;Re [(10476 — j1547)(0.09046 — ;0.030907)]

~%
I

P = 045 W

e) Finalmente, la potencia promedio entregada a la carga es:

P = %Re(VLf,j)

v, = 67£-4544° V

I, = Vi _ 67423 1895, -9044° A
Z, 3536.£45°

P = 1 Re [126965245°] = 045 W
2
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La potencia inicial es igual a la potencia entregada a la carga. Este resultado
es correcto y se obtiene debido al principio de conservacion de energia, ya
que se considerd que no hay pérdidas en la linea. Sin embargo, la linea no
estd acoplada con la carga y, por lo tanto, esa potencia no es la maxima
posible.

Para obtener la maxima potencia posible, se necesitaria que Z;, = 50 Q.
Bajo esta condicidn, Z, seria también igual a 50 Qy V, = 7.540° Ve
1,=0.15 £0° A. Por lo tanto, la potencia maxima de entrada seria 0.5625
W, y para una linea sin pérdidas esta potencia seria la misma entregada en
la carga.

En la practica, desde luego, las lineas si tienen pérdidas. De lo contrario,
por ejemplo, no habria necesidad de utilizar repetidores en lineas muy largas.
La atenuacion se puede incorporar en la solucidn de un problema con bastante
facilidad, simplemente utilizando las ecuaciones generales con v = o + /3.

2.13 La carta de Smith

Todos los ejercicios que se han presentado en las tltimas secciones para
obtener impedancias de entrada, coeficientes de reflexidn, etc., tienen algo
en comun: son matematicamente tediosos y hay que hacer muchos calculos
con numeros complejos. Para el estudiante moderno, que cuenta con
calculadoras programables de increible versatilidad, lo anterior reaimente
no es mayor problema. Pero hace 50 afios, realizar dichos célculos requeria
de muchisima paciencia. Por tal razon, en esa época se buscaron métodos
alternativos graficos, de los cuales el que cobrd mayor popularidad (y atun
la tiene) fue el de la carta de Smith*. Este método utiliza el plano complejo
del coeficiente de reflexion, sobre el cual se ubican resistencias y reactancias
normalizadas. A continuacion se explicara como pueden deducirse las curvas
que mntegran una carta de Smith tipica. .

Recuérdese que la impedancia vista a lo largo de una linea sin pérdidas en
direccion hacia la carga es, de las ecs. (2-29) y (2-30):

20 - V@ _ V@ V@, V@) V()

z) L2 - L@ Vi) - V()

* P.H. Smith publicé su método grafico en 1939, en larevista Electronics, y posteriormente
lo perfecciond, publicando en 1944 en la misma revista “An improved transmission-line
calculator”.
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Si esta impedancia se divide entre la impedancia caracteristica de la linea,
se dice que esta normalizada:

) Z(z) _ Viz) + V. (2)

N

ZO V:(Z) - V,.(Z)
_ 1 + V.(2)/Vi(z) _ 1 + p,(2) (2.73)
1 - Vr(z)/V:(z) l - pv(z)
en donde p (z) esta dada por la ec. (2-6/):
p,(z) = p e =(2-61)

La impedancia normalizada Z es funcion de z y en general es una cantidad
compleja. De alli que se puede emplear la siguiente notacién rectangular:

5(z) = r +jx (2-74)

en donde r es una resistencia normalizada y x es una reactancia normalizada.
Obviamente, ambas son también funciones de la coordenada z.

Asimismo, el coeficiente de reflexién de voltajes se puede representar
cOmo:

py(z) = u+ v (2-75)

Ahora, s6lo falta sustituir la ec. (2-75} enlaec. (2-73) € igualar con la ec.
(2-74):

1l + u + v

= r +Jx
1l — u — v

Con un poco de algebra, es facil demostrar que la ecuacion compleja an-
terior representa a dos familias de circulos que pueden graficarse en el plano
complejo u — jv. Veamos su deduccion:

A+ u+p)1=—u+yy) _ [A+y)+ ul [+ jv) — u]

r+jx=(1—-u-jv)(l—u+jv) (1—u)2+v2
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A+ 2y - vy - (- - v+ 2y

r +jx =
! A = u)? + 7 (1--u)2+v2

Si se 1gualan las partes reales e imaginarias de ambos miembros, se tiene:

S B ut - vt

ro= 0 s 3 (2-76)
) 2v

T (r - w)2 + Ve (2-77)

El lector que quiera practicar sus matematicas un poco mas, podra
demostrar sin mucho esfuerzo que las dos ecuaciones anteriores se pueden
reescribir como:

- T T R S
1+ r (1 + r)2 (2-75)
1)’ !
Y (v - D + (V - ;] = ) (2-79)

La ec. (2-78) representa a una famihia de circulos de » constante sobre el
plano complejo u — jv. Ll centro de cada circulo estaen [»/ (1+r), 0] y su
radioes [1 /(1 +r)].

Por su parte, la ec. (2-79) representa a otra familia de circulos en el mismo
plano, pero éstos son de x constante; cada circulo tiene su centro en [1, 1/x]
ysuradioes [ 1/]x]].

En la Fig. 2-30 se muestran, a manera de ejemplo, los circulos
correspondientes a resistencias normalizadasder=0,r=04,r=1yr=3,
El centro y el radio de cada uno de estos circulos se calculan de acuerdo con
la Tabla 2-3.

Se observa que todos los circulos de resistencia normalizada tienen su
centro sobre el ¢je u, y que conforme r aumenta, los circulos se hacen mas
pequeiios y se desplazan hacia la derecha. El circulo mayor, correspondiente
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a r = 0, contiene a todos los demas circulos de r constante; asimismo, el
circulo mayor tiene radio unitario, y los radios de los demas circulos son
menores que la unidad. Por ltimo, todos los circulos pasan por el punto
u=1,v=0.

Tabla 2-3
| . | . —
0 0 0 1
04 02857 | 0 0.714
1 05 |0 0.5
3 075 | 0 10.25
)

Fig.2-30 Circulosde resistencia normalizada r sobre el plano complejo u - v del

coeficiente de reflexion.

Por lo que se refiere a los circulos de reactancia normalizada x, también

conviene hacer una pequefa tabla para ejemplificar la obtencion de sus
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centros y radios respectivos. En este caso, la reactancia puede ser positiva
(inductiva) o negativa (capacitiva). Véase la Tabla 2-4.

Tabla 2-4
Vo de x| centro del circulo | radio del circulo
' u R |
0 1 00 SR -
03 1 13.33 333
1 1 1 1
2 1 0.5 0.5
-03 1 -3.33 333
| 1 —1 1
2 1 0.5 0.5

0.5

| linea sobre la
que estan los
centros de todos
los circulos

de x constante

Fig.2-31 Circulos de reactancia normalizada x sobre el plano complejo u —jv del
coeficiente de reflexion.
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Los circulos obtenidos para x se muestran en la Fig. 2-31. Como referencia,
también se incluye al circulo unitario de » = 0, y nétese que solo se muestran
precisamente las secciones de los circulos de x constante que quedan dentro
de dicho circulo con r = 0. Esto se debe a que la magnitud maxima que
puede tener el coeficiente de reflexion es 1, y todo lo que se dibujase fuera
del circulo unitario no tendria ningtn sentido practico. Recuérdese, de la
ec. (2-75), que el coeficiente de reflexion para cualquier z se puede ubicar
perfectamente en el plano complejo u —jv.

Si la reactancia normalizada x es positiva, su circulo queda arriba del eje
u; si es negativa, queda abajo. Como el radio de cada circulo es igual al
valor absoluto de la ordenada de su centro, todos los circulos pasan también
por el punto u = 1, v = 0. Cuando la reactancia vale cero, su circulo tiene
radio infinito y un arco infinitesimal del mismo se confunde con la linea
recta horizontal, que marca el limite entre las reactancias normalizadas
inductivas y capacitivas.

Para poder utilizar este método grafico en la solucidon de problemas y
obtener resultados con la mayor precision posible, es necesario dibujar
muchos circulos de r y x constantes. Mientras mas circulos haya, mejor,
pues el error visual humano por interpolacién serd menor. Sin embargo,
también hay un limite, ya que demasiados circulos harian a la carta muy
pesada, y también se dificultaria la lectura de los valores. No hay que perder
de vista que el método en si es exacto, y que con cuidado y paciencia se
puede interpolar visualmente para leer resultados bastante precisos. También
hay que resaltar una bondad adicional del mismo método, en el sentido de
que el ingeniero disefiador tiene frente a si, al trabajar sobre la carta, una
muestra visual simultanea de las muchas soluciones que puede haber para
un gran nimero de lineas y el rango de respuestas que se pueden obtener al
variar los parametros de trabajo.

Ia carta de Smith se consigue comercialmente en negocios que venden
papeleria para ingenieros. Con fines didacticos, nosotros emplearemos aqui
nuestro propio “disefio” de la carta, que se muestra en la Fig. 2-32.

Cada impedancia normalizada se puede representar cOmo un punto, sin
importar si dicha impedancia es la de entrada de la linea, la de la carga, o la
vista en cualquier lugar intermedio. Asi por ejemplo, supongase que en
alglin problema la impedancia normalizada de la carga vale z, =2+/1.2;
su representacion en la carta de Smith seria el punto de cruce entre los
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circulos r=2y x = 1.2 (véase el punto A en la Fig. 2-32). Si en otro problema,
la impedancia normalizada de entrada fuese z; = 0.2 - j0.5, su
representacion seria el punto B en la misma figura, donde se cruzan los
circulos r=0.2 yx=-0.5.

En la misma Fig. 2-32 aparecen dos escalas circulares exteriores. Una
esta dividida en grados y la otra en fracciones de A.

La escala en grados sirve para leer rapidamente el dngulo del coeficiente
de reflexion. Sumagnitud se obtiene por una simple *“regla de tres”, tomando
en cuenta que el radio del circulo para r = 0 es unitario. Asi por ejemplo, el
punto C representa un coeficiente de reflexion de 0.52134°, y el punto D es
un coeficiente de reflexion igual a 1.£-50°.

La otra escala, que esta en fracciones de A, sirve para trasladar un punto a
lo largo de la linea. Si el desplazamiento se desea en direccion hacia el
generador, la distancia eléctrica equivalente se lee en esa escala de la carta,
avanzando en el sentido de las manecillas del reloj. En cambio, s1 el
movimiento es hacia la carga, el desplazamiento eléctrico se mide en el
sentido contrario al de las manecillas del reloj. Notese que una vuelta
completa en la carta, en cualquiera de las dos direcciones, equivale a avanzar
media longitud de onda, y después todo se vuelve a repetir, tal como se
hubiese esperado de acuerdo con la teoria de ondas estacionarias que se ha
desarrollado en el texto.

Por ejemplo, supdngase que del punto B, donde esta la impedancia
normalizada de entrada de una cierta linea, uno quiere saber cuanto valdria
la impedancia normalizada que se veria al avanzar 0.12 A hacia la carga.
Recuérdese que, al tratarse de la misma linea, la magnitud de su coeficiente
de reflexién es constante 2n cualquier lugar de la linea. En este caso, la
magnitud estaria dada por la distancia proporcional entre el origen de la
carta y el punto B, considerando que del origen al circulo » = 0 la distancia
es unitaria. Al desplazarse uno hacia la carga, la fase del coeficiente de reflexion
iria cambiando, pero su magnitud seria la misma; es decir, el desplazamiento
equivale a movernos sobre un circulo cuyo radio es precisamente la distancia
entre el onigen y el punto B. El resto es muy simple, pues basta leer en la
escala exterior un avance igual a 0.12 A en el sentido contrario al de las
manecillas del reloj. La impedancia normalizada buscada quedaria
representada por el punto E.

Con el fin de que el lector medite sobre la interpretacion de la carta de
Smith, en la Fig. 2-33 se proporciona una reéplica de nuestro disefio, en caso
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de que desee fotocopiarla y amplificarla para su uso personal y realizar por
su cuenta los ejercicios que se veran a continuacion.

_\ongitudes de onda -
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Fig. 2-32 La carta de Smith.
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Fig. 2-33 La carta de Smith.
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Ejercicio 2-18 Una linea sin pérdidas con impedancia caracteristica
Zy, =775 Q mide 2.2 longitudes de onda a cierta frecuencia de trabajo. Al
final est4 conectada una carga Z, = 160 + ;50 €2. Use la carta de Smith para
encontrar: a) la impedancia de entrada de la linea, b) el coeficiente de
reflexion de voltajes (magnitud y fase) en la carga, c) la impedancia vista
en el centro de la linea, y d) el coeficiente de reflexion de voltajes (magnitud
y fase) en el mismo centro de la linea.

Solucion

( F Z,=75Q [z
|
|

Z; =100 +/50 Q

Para utilizar la carta de Smith, el primer paso obligado es normalizar las
impedancias:

5, = Zoo o 1050 a3, ioees
2 75

La carga, entonces, queda localizada en la carta por el punto A.

a) Para transferir el punto A a la entrada de la linea, hay que trazar el
circulo del coeficiente de reflexién, cuya magnitud es constante. Después,
hay que avanzar sobre ese circulo, una distancia equivalente a 2.2 A, hacia
el generador (en el sentido de las manecillas del reloj); cada vuelta completa
equivale a 0.5 A, por lo que hay que dar cuatro vueltas mas 0.2 A, medidas
desde el punto A. De esta forma, se llega a la entrada de la linea (punto B),
en donde la impedancia normalizada vale:

z; = 0785 - j0.52
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Para encontrar su valor verdadero, se desnormaliza multiplicando por Zy:
Z; = Zyz; = 75(0.785 -;052) = 589 -39 Q

b) El coeficiente de reflexion de voltajes en la carga se lee directamente
en el punto A, que representa precisamente a la carga. Para estimar su

magnitud, tdmese una regla o escuadra con escala en milimetros, y hagase
la operacion siguiente (regla de tres):

OC OA

El angulo del coeficiente se lee sobre la linea QC en la escala circular
correspondiente, de donde:

p, = 031£48°

Como vertficacion, y por simple curiosidad, revisemos este resultado con
la ec. (2-33):

_Z,-Zy 100 + /50 - 75
e Tz, vz, T 100 + 450 + 75

= 0207 + ;0226 = 0307£4749°

Evidentemente, los dos resultados concuerdan, dentro de un pequefiisimo
margen de error. '

c) Para leer en la carta la impedancia vista en el centro de la linea, se
puede partir desde B y avanzar 1.1 A hacia la carga (sentido contrario al de
las manecillas del reloj), o bien se puede iniciar en la carga (punto A) y
desplazarse 1.1 A hacia el generador (sentido de las manecillas del reloj). El
resultado obtenido seria el mismo.

Tomemos a la carga (punto A) como punto de partida. Al avanzar 1.1 A
(dos vueltas mas 0.1 1), se lee sobre el circulo de | p_ | constante la impedancia
buscada (punto D):



La carta de Smith 127

= 168 — j0A45

4 centro

y Zeeno = (75)(168 — j045) = 126 — ;337 Q

_\ongitudes de ondg - haciy
&/
en

= X0 5, efaO’o »

o coeficiente de reflaxisn
\;: G en s
p b f %

12

t

X=

o«
-~
4

14 )
= x
Ep s 7
: ®
C 2
5 2,
. &0 8 )
\\
f,'B
N\ ~
v
. 50
4
1:\6 4
01| g
. : L e 0
=0 =0.05 <01 02 =03 104 ;06 m06| o8l g ‘.25-f='|:5—r:i-2.752‘5_—r‘ =215

+0.00,0.00—

0. / X !;
x=1g

B
42;5‘;
*§10
S '
L *";‘?0
@ » )
N 2
& % RN @9'9’
$ & 4 F
R
g 3 v %
£ 7 T L A
= s & -
040,0_ 0., o« 350\5 iy
ot

Carta de Smith del Ejercicio 2-18

VO

+{0.250.25—+



128 Teoria de las lineas de dos conductores

d) Por ultimo, el coeficiente de reflexién de voltajes en el centro de la
linea, se lee directamente en el punto D. Por facilidad de lectura en la escala
de los grados, la linea OD se prolonga hasta que corte dicha escala:

o, = 031Z-24°
centro de
la linea

Ejercicio 2-19 Empleando la carta de Smith, encuentre la longitud
minima en metros que debe tener una linea terminada en circuito abierto
para que a la entrada presente una impedancia de j30 Q, si Z; = 100 €.
Considere que la g,_del dieléctrico en la linea vale 2.5 y que la frecuencia de
trabajo es de 300 MHz.

Solucion

|_‘ Zy= 1000 Z, 0
Z;

Como r y x de la carga tienden a infinito, e] punto A que identifica a la
carga (circuito abierto) esta en el extremo derecho de la carta. La magnitud
del coeficiente de reflexidn vale 1, de modo que el circulo del coeficiente
de reflexion coincide con el circulo de » = 0. Al girar en el sentido de las
manecillas del reloj (desplazamiento desde la carga hacia el generador), lo
necesario hasta encontrar (730) / 100 = 0.3, se determina que / = 0.297 A.

En la linea, A es 1gual a:

I

0.6325 m
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Por lo tanto, la longitud pedida es:

I = (0297)(06325) = 188 cm
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130 Teoria de las lineas de dos conductores

Ejercicio 2-20 Una linea sin pérdidas con Z, =50 Q termina en corto
circuito. La linea mide 1.8 A a cierta frecuencia de trabajo. Use la carta de
Smith y encuentre: a) la impedancia de entrada, b) la posicion del primer
maximo de voltaje mas cercano al generador, y c) el VSWR de la linea.

Solucion

V't oosa 5h 5A
00325}~ « 051 b 05 e 05 .
> ~

\j

¢
'
9

A Z,=50Q Z,=0

a) Lacarga esun circuito cerrado (r=0, x =0) y, por lo tanto, su posicion
en la carta de Smith es la indicada por el punto A. La magnitud del coeficiente
de reflexidn es 1, y el circulo de |p | constante coincide con el circulo r=0.
Para llegar a la entrada de la linea, hay que desplazarse 1.8 A desde el punto
A hacia el generador. Finalmente, la impedancia normalizada de entrada
corresponde al punto B:

3 = - 31
y Z, = 50(-j31) = —-jI55 Q

b) Dela figura, podria decirse rapidamente que el primer maximo de voltaje
mas cercano al generador esta a una distancia de 0.05 A, medida desde el
principio de la linea hacia la carga. Para determinar la misma respuesta con
la carta de Smith, debe recordarse primero, de acuerdo con las ecs. (2-57) y
(2-38), que la impedancia vista en puntos de voltajes maximos y minimos
siempre es resistiva pura e igual, respectivamente, a (Z,)(VSWR) y Z/VSWR.
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El maximo de voltaje buscado estara, por lo tanto, sobre el eje real del
plano complejo u — jv, o sea, sobre la linea horizontal central de la carta. La
pregunta que sigue es: ;donde?, jen el extremo izquierdo o en el extremo
derecho? La ec. (2-57) indica que la impedancia normalizada en un punto
de voltaje maximo es: -

- (L)USWR) - _ VSWR = a5
ZO Vmin

max

QA

170=2=0.1 i:\O \
1 T
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Se concluye que, si la impedancia normalizada debe ser real y mayor que
1, la tinica posibilidad para este ejercicio es que s localice en el punto C,
donde r — 0. La distancia entre la entrada de la linea (punto B) y su primer
maximo de voltaje mas cercano €s entonces 0.05 A, que se determina girando
en sentido contrario a las manecillas del reloj (hacia la carga).

¢) Delaec. (2-37), es claro que el VSWR=2|y . Enlacarta de Smith,
por lo tanto, el VSWR se lee en el circulo correspondiente a » para €sa
impedancia, sobre el eje real. Para este ejercicio, se concluye entonces que
el VSWR se lee en el punto C y vale 00, como €ra de esperarse de acuerdo
con la teoria (véase la Tabla del Ejercicio 2-13).

Ejercicio 2-21 Un cable coaxial relleno de polietileno (g, = 2.26) tiene
una impedancia caracteristica de 50 Q y una longitud de 25 m. El cable se
utiliza para alimentar a una carga compleja de 75 —j30 €2, 2 una frecuencia
de trabajo de 600 MHz. Usando dos métodos diferentes (analiticamente y
con la carta de Smith), calcule: a) el coeficiente de reflexion de voltajes en
la carga (magnitud y fase); b) la distancia, en metros, que hay entre la carga
y ¢l primer minimo de voltaje de la onda estacionaria; c) el valor del VSWR.

Solucion |
a) Elcoeficiente de reflexién de voltajes, p , puede encontrarse ¢n el punto
donde esta la carga por medio de la ec. (2-33):

4

onda
estacionaria

d
-
1
|
|
t
]
|
!
|
|
|

h—-——-

Zy=50Q2 B] Z,=15-j30

P — -
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ZL - ZO _ 75 "_]30 - 50 - 25 - _]30
Z, + 2, 75 — j30 + 50 125 - j30

_ 39.0512£-501944° 0304 —36.7°

1285496 £ —134957°

Para encontrar el mismo valor anterior en la carta de Smith, primero se
normaliza la carga (punto A):

5, = 15__5?6!3_0 = 15 - j06

A continuacién se trazan el circulo del coeficiente de reflexién y una linea
recta que pase por el centro de la carta y el punto A (la carga). La linea recta
se prolonga hasta que cruza la escala exterior donde se lee el angulo del
coeficiente de reflexion, que resulta ser idéntico al calculado analiticamente.
Para comprobar la magnitud del mismo coeficiente, se efectiia una sencilla

regla de tres:
radio de la carta
(circulo r =0) _ radio del circulo C
1 oy

Efectuando las mediciones correspondientes con una regla se obtiene que:

o] = l4cm 0304

4.6cm

lo cual concuerda nuevamente con el resultado analitico.

b) La posicién del primer minimo de voltaje se obtiene a partir de la
ec. (2-54) con larelacion:

2Bz +0 = -2pd +6 = -m
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en donde O es el angulo del coeficiente de reflexién en radianes y desla
distancia entre la carga y el primer minimo de la onda estacionaria. Por lo

tanto:
g o 8+m 8+ m 1[_9_4,1)
2P 2(2‘!{/7\.) 4 4
=['0'640° 4 o.zs]x ~ 01992
4n

Como la distancia d se pide en metros, es necesario calcular A:

A 3x10°
A= L = = 033 m
JE, (600x10°%) /2.26

De alli que la distancia 4, en metros, sea:
d = (0199)(033) = 0066 m

Empleando la carta de Smith, recuérdese que en los puntos donde |F(z)| es
minima, se cumple la relacién dada por la ec. (2-38):

y normalizando,

VSWR

O sea que en el punto de voltaje minimo, la impedancia normalizada de la
linea es puramente resistiva y menor que 1. De alli que el punto
correspondiente a dicho minimo se encuentra sobre el circulo C al cruzar el
eje horizontal (reactancia cero) y del lado 1zquierdo (donde la resistencia
normalizada es menor que 1). Este punto se muestra representado por B en
la carta. Su posicion (yendo de la carga hacia el generador) se lee en la
escala exterior de la carta y es igual a 0.1985 A, lo cual, considerando
pequefios margenes de error humano, coincide con el valor obtenido
analiticamente.
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¢c) De la ec. (2-56) se tiene que la relacion de voltajes de la onda
estacionarna, VSWR, es igual a:

VSWR:MZLﬂzﬂ_:LW
I - |pyl 1 - 0304 0.696

_\ongiludes de onda . ,
\p B "aci ¢

(23 - gea
\\%0 &0 [\ 0 AT

()
\JAllLU—\JJ—LLM s, 900

+—0.00p 00—

. | Bl -p7]i=08 — WD =—k
' 70 1005 m01 02 03 04 506 | 120.8] AWES-r= 5 fR2 iS00
AT ,.-.‘0-\ X1 1
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En la carta de Smith, dicho V'SWR se lee directamente en el punto de cruce
del circulo C con el eje horizontal, donde el voltaje es maximo. Esto es
facilmente comprobable a partir de la ec. (2-57), que nos indica que la
impedancia de la linea en un punto donde el voltaje es maximo también es
puramente resistiva € igual a:

Z = (VSWR)Z,
y normalizando:

z = VSWR > 1
V

max

Este punto se indica en la carta como D y se observa que, evidentemente,
concuerda con el resultado analitico.

2.14 Pérdidas en una linea y eficiencia de transmision de
potencia

En las ultimas secciones de este capitulo se ha considerado que la
atenuacién o en la linea es despreciable, ya que a altas frecuencias oL >> R
y oC >> G, lo cual permite aproximar a Z; y 7, cOmo s¢€ indico en la

seccion 2.9, por:
Z L
= = =(2-49
0 \ c (2-49)

v= jB = joJLC =(2-48)

También ya se dijo anteriormente que esta consideracion es valida en
muchos casos practicos, pues la mayoria de las lineas de dos conductores
son eléctricamente cortas y las pérdidas acumuladas hasta llegar a la carga
son muy pequefias. Sin embargo, hay situaciones (larga distancia) en las
que es necesario tomar en consideracién el efecto del coeficiente de
atenuacion a, ya que éste influye sobre parametros como el coeficiente de
reflexion, la impedancia de entrada, y la potencia que finalmente es entregada
a la carga. En realidad, el anélisis matematico no es tan complicade como
pudiese parecer a primera vista. A continuacion se vera cual es el procedi-
miento a seguir.
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Partiendo de la ec. (2-15) y conservando la consideracion de que R << ol
y G << ®C, se pueden hacer el siguiente desarrollo algebraico y la
aproximacion que se indica, empleando la expansion binomial:

y =J(R+joL)(G+ joC) =(2-15)

R

R
JjolL joC

= jm\/LC\}1+—.£—\/l+ <
JoL

jan

U

jmﬁ[u RHH G]

2L j20C

ij\/LC[l+ R G}=a+j|3

+
20l j20C

de donde, considerando que Z, sigue dada por la ec. (2-49):

Zy

2L 2C 2

RJLC GJLC 1 [ R ]
+ = (2-80)

y B es igual a:
B = oVLC (2-81)

Nétese que P dada por la ec. (2-81) es la misma que la de la ec. (2-48),
mientras que o ahora es diferente de cero y esta dada por la ec. (2-80).
Ahora bien, en la mayoria de los casos, las pérdidas en el dieléctrico de una
linea pueden ser despreciables en comparacion con las pérdidas en los
conductores, hasta cierta frecuencia, en cuyo caso se puede ignorar al
segundo término de la ec. (2-80) y aproximar ain mas a & por:
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Q = — Nepers/m (2-82)

En este nuevo escenario de estudio, es obvio que una onda de voltaje que
parta del generador y avance a lo largo de la linea hacia la carga se ira
atenuando o amortiguando, tal como se indico en la Fig. 2-14. Si la linea
estd desacoplada, la onda de voltaje que se refleje también se ira atenuando
conforme avance hacia el generador. La onda estacionaria resultante sera la
superposicion de ambas ondas amortiguadas (Fig. 2-34). Por supuesto, el
grado de amortiguamiento dependera del tipo de linea, es decir, de la
atenuacion que ésta produzca por unidad de longitud. Si la linea es lo
suficientemente larga y su atenuacion acumulada es alta, entonces la onda
reflejada (cuya magnitud al partir de la carga hacia el generador es pequefia,
debido a la atenuacién sufrida ya por la onda incidente) tiene miveles
despreciables para cuando llega al generador. La Fig. 2-34 pone de manifiesto
que la onda estacionaria va disminuyendo conforme uno se aleja de la carga
y se dirige hacia el generador. Cerca de éste, la onda estacionaria estaria
formada casi exclusivamente por la onda incidente.

hacia el generador

Fig. 2-34 Patron tipico de una onda estacionaria con pérdidas, tomando en
consideracion el coeficiente de atenuacion o # 0.
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i Qué efecto puede tener el hecho de que o # 0 sobre el coeficiente de
reflexion de voltajes? Si se recuerda, dicho coeficiente es la relacion entre
el voltaje reflejado y el voltaje incidente en cualquier punto de la linea; es
decir, a partir de la ec. (2-60):

il

YZ
py(z) = jee_” (E]ez“ (z < 0) =(2-60)

\ z disminuye
P
Re
6 é 4 3 2 1
‘. )
L 2o : Zr| Z1F 4
I l
T |
| | 1 L
| T T T 1 >
z=-N2 z=-A/4 z=0

Fig. 2-35 Linea desacoplada con pérdidas (o # 0) y lugar geométrico del
coeficiente de reflexién asociado con la onda estacionaria de voltaje. El desplazarse
hacia el generador equivale a girar en el sentido de las manecillas del reloj en el

plano complejo.
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En la carga, donde z = 0:
B 6
pp = p(0)= — = p.le =(2-53)

Pero para otro valor de z, como y = a + JB:

B axa+p) _ B 20z ,j282 Y0z ,j(2pz+9)

magnitud

Se concluye que el coeficiente de reflexion sigue valiendo lo mismo en la
carga que cuando o = 0, y estd dado por la ec. (2-33). Sin embargo, para
otros puntos con z # 0, la magnitud de dicho coeficiente va disminuyendo
conforme nos alejamos de la carga hacia el generador; su fase sigue variando
de la misma manera que para una linea sin perdidas, pues el coeficiente 3
esta dado por formulas idénticas (ec. 2-87). De todo esto, también se de-
duce que su lugar geométrico en el plano complejo ya no es un circulo
como el de la Fig. (2-26), sino una espiral como la mostrada en la Fig. 2-35.

La impedancia de entrada se calcula a partir de la ec. (2-34), pues ésta se
dedujo para el caso general en que y = a + JP; también se puede usar la ec.
(2-35). Para cualquier otro punto de la linea, recuérdese que / en ambas
ecuaciones simplemente se puede sustituir por la distancia que haya entre
la carga y dicho punto.

Por lo que se refiere a los casos especiales vistos en la seccion 2.8, para
lineas terminadas en corte circuito y en circuito abierto, la impedancia de
entrada tiene una componente resistiva debido al efecto de considerar la
atenuacion o en la ec. (2-35). Pero si la linea es corta, esta componente es
muy pequefia y, por lo tanto, se puede suponer que su impedancia de entrada
es puramente reactiva, con muy pequefo margen de error.

El valor del ROE o VSWR también cambia en diferentes puntos a lo largo
de la linea. Mientras el punto considerado esté mas lejos de la carga, el
voltaje incidente se ird haciendo mas grande vy el reflejado se hara mas
pequefio (al atenuarse en direccion hacia el generador); por lo tanto, el ROE

también decrecera. Su valor est4 dado por la ec. (2-56) con la magnitud |p, |

calculada por la ec. (2-83), que toma en cuenta la atenuacion de la linea. s
decir:
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2az
powr = Ll L+ leyle (z<0) (2-84)

= [py] 1_‘pL|ezaz

Finalmente, lo que méas importa es qué porcentaje de la potencia inicial es

entregada a la carga. Mientras mayor sca este porcentaje, la linea sera mas
eficiente. Por lo tanto, la eficiencia 1 de una linea se define como:

potencia promedio entregada a la carga

potencia promedio de entrada al principio de la linea

_ 7Re [VL IZ] B Re [VL ]2]
" IRV L] R enr Lo (2-8)

Si las pérdidas de la linea son pocasy la carga estd mas 0 menos acoplada
alalinea (Z; = Zy),1a eficiencia sera alta. Pero, en el caso €xtremao opuesto,
si la linea tiene altas pérdidas y la impedancia de la carga es muy diferente
a la impedancia caracteristica, dicha eficiencia sera muy baja.

Cuando una linea estd desacoplada, su eficiencia puede mejorarse por
medio de técnicas de “acoplamiento de impedancias”, afiadiendo pequefios
segmentos de linea en serie o en paralelo, conectados en el lugar apropiado.
Estas técnicas se veran en la seccion 2-16.

Como la potencia entregada a la carga depende del coeficiente de reflexion
(6 del VSWR) en dicho punto, conviene deducir una expresion que los
relacione. El procedimiento €s sencillo y primero se hara para una linea sin
pérdidas. En la carga:

P, = %Re[VLIZ]

i

L Rel|l 4e7#% + B L (47e”" - B'e %)
2 i T\
! r
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= LRe[AA‘ - BB — AB'e /7 4 A‘Beﬂﬁz]
22,

- ~—

= —Re||4’ - |8} - (A'Beﬂ[“)‘ + (4'Be/™)

L -

parte recal igual a cero

b -

| 2 2 1 2 2
= — |4l = IB ] = —__-[ | . ] 2-86

Como se esta suponiendo que la linea no tiene pérdidas, la magnitud del
voltaje de entrada seria igual a la magnitud del voltaje incidente en la carga.
Por lo tanto,

I . 1 .
Perltran'a - 5 Re I:Venrr. [entr.] = 52_0_ pilz (2—87)

Sustituyendo (2-86) y (2-87) en la ec. (2-8)):
|2 2

n = - = 1—{|—Vr—|}2 = 1—IPL]2 2-88
v g =

Y sila ec. (2-59) se sustituye a su vez en la ec. (2-88), se puede obtener
otra expresion para la eficiencia de la linea en funcion del ROE o VSWR:

(VSWR - 1}2
n =1-

VSWR + 1

VSWR?> + 2VSWR + 1 — VSWR? + 2VSWR - 1
VSWR® + 2VSWR + 1

__4(VSWR) (2-89)

(VSWR + 1)°
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Para una linea con pérdidas de longitud /, el voltaje y la cornente incidentes
en la carga pueden calcularse a partir de las variables respectivas de entrada,
tomando en cuenta una atenuacién acumulativa de o/ y su defasamiento
respectivo, por ejemplo, utilizando la ec. (2-63):

v, ] " coshyl  Zgsenh ¥ [ Vonpada |
- =(2-65)
IL 7L senh Yl CQSh 'Yl ]en!raa’a
L _ L <0 _ L _

Conocidas estas cuatro variables (dos en cada extremo de la linea), la
aplicacion de la ec. (2-85) es inmediata.

Ya para concluir esta seccion e iniciar el desarrollo de algunos ejercicios,
debemos recordar que en ingenieria muchas cantidades que representan
pérdidas se expresan en decibeles. En el caso de la potencia que se refleja
en la carga de una linea desacoplada hacia el generador, se le da el nombre
de pérdidas de retorno*. La ec. (2-88) muestra que | P l2 es la fraccion de
la potencia incidente que no es entregada a la carga, es decir, que se refleja.
Por lo tanto, las pérdidas de retorno se calculan como:

RL = —1010g|pL|2 = —2010g[pL| [dB] (2-90)

Ejercicio 2-22 Una linea de cierta longitud acumula una atenuacion de
6 dB desde el generador hasta la carga. Muy cerca de este ultimo punto el
ROE vale 3. ;Cuanto vale el ROE al principio de la linea?

Solucion

- U.l=6dB "/ROE=3

* En inglés, return loss o RL.
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Se puede utilizar la ec. (2-84), sustituyendo en lugar de Ip,lalaec. (2-39):

(ROE - 1) __sa1
al l+ | ——mm|€
1 + e ¢ ROE + 1
ROE B P - \ J
cerca del - 2al / \
generador 1 - !lee | — ROE -1 g2l

" v

b A

Se usa el ROE cerca de la carga

e | (ROE + 1) + (ROE - 1) e 2!
e*' | (ROE + 1) — (ROE — 1)e ™!

(ROE + 1)e*! + (ROE - 1)e ™
(ROE + 1)e* - (ROE - 1)e !

Se nos dice que o = 6 dB. Por lo tanto, empleando la ec. (2-20):

al = (8686)(a/ennepers) = 6dB = al = 0691 Np

Para este caso, las funciones exponenciales valen:

Finalmente, sustituyendo ios datos en la férmula general:

)
ROE cerca del = (4)(2/ ! (2)(05) = -8*—‘+—1 = 128
generador (4)(2) o (2)(05) g8 — 1

Ejercicio 2-23 Una linea tiene pérdidas totales de 3 dB entre el generador
y la carga. La linea mide 2 A y su impedancia caracteristica es de 75 Q. Si al
final se conecta una carga de 120 Q, jcuanto valen las pérdidas de retorno
en la carga y la impedancia de entrada de la linea?
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Solucion

al=3 dB =247

-

Y

l‘ 75 Q 120 Q2
Z;

Delaec. (2-33):

7, -7 120 — 7
p, = L0 = 120 -5 _ 923200
Z, + Z, 195

Las pérdidas de retorno estan dadas por la ec. (2-90):
RL = -20log|p,| = —20l0g023 = 1276 dB

Por lo que se refiere a la impedancia de entrada de la linea, se puede
utilizar la ec. (2-34):

1 + pLe'ZY’

1 - p.€

-2yl

en donde y/ = ol + jpl, ol =3 dB = 0.345 Np y B/ = 2n/X) (2)) = 4m.
Sustituyendo:

~2(0.345+ j41) —0.69 ,no
.~ 7 [1 + (023)e } o [1 + (023)e™%%° 20 ]

i 1 _ (0.23)6—2(0.345+j41t) 1 _ (023)6—069400

_ 75 1+ 01153} _ 945 Q
1 — 01153

Notese que si la linea se hubiese considerado sin pérdidas, la impedancia
de entrada hubiese sido la misma que la de la carga, es decir, 120 2, ya que
la longitud de la linea es un multiplo entero de A/2.



146 Teoria de las lineas de dos conductores

Ejercicio 2-24 Una linea de 100.25 m de longitud tiene los siguientes
parametros: R =0.344 Q/m, L = 150 nH/m, G=120nU/my C= 60 pF/m.
El oscilador que alimenta a la linea tiene una impedancia interna de 50 Qy
un voltaje de salida en circuito abierto de 2 V a 600 MHz. La carga es igual
a 80 +j20 Q. Calcule: a) €l voltaje total a la entrada y al final de la linea (en
la carga), b) la eficiencia de la linea.

Solucion
-— I=100.25m -
Zg . —

+ .
Lé@ Z, 7, =80+,20Q

- = 82.46214°

_ o) —_
Vg =2/0° V Zg =50 Q

f =600 MHz = A =05 m = 1:2007x+%

La impedancia caracteristica se calcula con la ec. (2-49):

T [ 10
Z, = \jé 1500x10 50 Q

] \f 60x107"2

Por lo tanto, la linea estd acoplada al generador, y el voltaje inicial de
entrada, ANTES de dirigirse hacia la carga es 1£0° V.
I a atenuacion total en los 100.25 m que mide la linea se calcula con la ec.

(2-80):

al = & EO GZy| = 100.25 [0'344 + (120x10_9)(50)]
2| Z, 2 50 ,

— 0345 + 03x107 = 03453 Np = 3 dB
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En términos de voltajes, 3 dB de atenuacion significa que el voltaje se
atentia a (1 / J2 ) veces su valor inicial. Por lo tanto, para esta linea se
tiene la situacion siguiente, ANTES de la reflexion en la carga:

= 1£0°V V,-|L — 0707£-180° V

al=3 dB

Para saber qué porcentaje del voltaje incidente en la carga se refleja hacia
el generador, es necesario calcular primero al coeficiente de reflexion de
voltajes en la carga, con la ec. (2-33):

Z, - Z, 80 + j20 =50 _ 30 + ;20

p, = = - = _ = 0274.25°
Z, + 2 80 + ;720 +50 130 + ;20
L 0 J

Del voltaje que llega como incidente a la carga, se reflejara entonces una
parte igual a:

=V

{
L

x p, = (07074 -180°)(0274£25°) = 0194£-155" 'V

L

r

Este voltaje reflejado viajara de regreso hacia el generador y se atenuara 3
dB a su vez, ademas de desfasarse lo correspondiente a 200 A + A2, que es
la longitud de la linea. Es decir:

AN (V,
principio
de la linea

= 0137£25°

il

L

] (07072 —180°) = (01944 —155°)(0.707£-180°)

Ahora si podemos responder al inciso a) de la forma siguiente:
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= Vi + V| = 1+0137225°
total a la principio
entrada de la linea
= 11242 + j00579 = 112543° V
= V| +V,| = 0707£-180° + 0194£-155°
la carga L L

-0.707 - 0176 — j0.08198 = 0887£L-175°

La potencia promedio entregada a la carga es:

2
1 . 1, 2 1V
P, = —RelV I;| = =R = —|=+
L 5 [ L L] 2| Ry 212, L
en donde R, es la parte real de Z;.
Sustituyendo valores:
P = 1(0887) (80) = 463 mW
2&82 46
Y la potencia promedio al principio de la linea es:
I 1 |Vitorat |
P:- .- —*RC[V,- [:'] - 2 i,total Rz’
2 2| Z;

De la ec. (2-34):
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~2y! o ,~2(0.3453 + jx)
7 = 7, Lree _ 50[1 + 0274225% }

1 - p, e 1 — 0274,25°¢2(03453+ /)

I

so| Lt (0274)(05) 225 [11242 + j0.05789
1 — (0.274)(05) £25° 08759 — j0.05789

= 6367 + j75 Q = 6412£67° Q

Finalmente:

")
P = 1(“ 5)(6367) - 98 mW
64.12

y de la ec. (2-85), la eficiencia de la linea pedida en el inciso b) es:

T]=—9:-——=47%

Ejercicio 2-25 Para la linea del ejercicio anterior, vuelva a calcular su
eficiencia suponiendo que la linea esta acoplada a la carga, es decir, que
Z, = 50 Q. Efectiie sus calculos para: a) linea con perdidas y b) linea sin
pérdidas. Después suponga que la linea sigue desacoplada, pero que las
pérdidas son muy pocas, y ¢) evalie su eficiencia con o = 0.

Solucion
En los casos a) y b) no hay voltaje reflejado porque p, = 0.

Caso a).- Linea con pérdidas.
El voltaje incidente en la carga es:

Vi = 0707£-180° =

d total en
L la carga
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El voltaje total a la entrada de la linea es:

= 1
total a la
entrada

La impedancia de entrada es igual a Z,. Por lo tanto:

1y 0.707
P L R = \(sn = 5 mW
carga 21z, " 2( 50 )
2 2
11V 1{ 1
Fentrada = 5'71 R; = 2(50) (50) = 10 mW
5
= = = 50%
N 10 °

Se verifica que, al haber una atenuacion de 3 dB, la potencia inicial se

reduce a la mitad en la carga. Con relacion a la linea desacoplada del ejercicio
anterior, solo hay una diferencia del 3% en eficiencia.

Caso b).- Linea sin pérdidas.

En este caso, al no haber atenuacién, la potencia en la carga seria igual a

la potencia de entrada, y la eficiencia seria del 100%, sin importar su longitud
(caso ficticio). '

Caso ¢).- Linea desacoplada con o =0.

En este caso se puede utilizar la ec. (2-88):

no= L-lpff = 1-(0274% = 1-0075 = 925%
del ejercicio

anterior

El cuadro siguiente concentra, para fines comparativos, las eficiencias
encontradas en este ejercicio y el anterior.
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Eficiencian

Ejercicio 2-26 El VSWR de una linea sin pérdidas vale 2, bajo ciertas
condiciones de trabajo. ;Cuanto vale la eficiencia de la linea? Haga una
grafica de la eficiencia en funcion del VSWR y comente sobre ella.

Solucion
La funcién que se pide graficar esta dada por la ec. (2-89):

4 (VSWR)
(VSWR + 1)

1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0 45 VSWR
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Cuando VSWR = 2, 1 = 8/9 = 88.88%. La grafica de la funcion es la
mostrada en la pagina anterior.

Se observa que para obtener mas del 90% de la potencia entregada a la
carga, el VSWR puede valer desde 1.0 hasta 1.92. Es decir que no es necesario
luchar demasiado para que el VSWR esté cerca de la unidad, pues aun un
valor cercano a 2.0 daré valores satisfactorios, por lo que se refiere a maxima
transferencia de potencia.

Desde luego, en €l caso general practico también habra que considerar la
longitud de la linea, cuando la atenuacion total acumulada sea significativa,
pues la eficiencia disminuira al disminuir la potencia que realmente incide
sobre la carga.

2.15 Uso de la carta de Smith para lineas con pérdidas

En la ultima seccién quedd de manifiesto que cuando las pérdidas por
atenuacion de una linea son consideradas, la magnitud del coeficiente de
reflexion de voltajes no es constante a lo largo de la linea (véanse la ec.
(2-83) y la Fig. 2-35). Por lo tanto, si se desea utilizar el método de la carta
de Smith para resolver algun problema determinado, hay que tomar esta
diferencia de magnitud en consideracion, con el fin de hacer los ajustes
necesarios y obtener lecturas correctas. Partiendo nuevamente de la ec.
(2-73), 1a impedancia normalizada, en general, es: |

5 1+ p,(2)

T 1= py(2) =(2-73)

con

p,(z) = pe/ = |plefe/ =(2-61)

(para una linea sin perdidas)

Si se afiade el efecto de la atenuacion 2oz al avanzar cierta distancia z, las
ecuaciones anteriores se modifican y toman la forma siguiente:
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1+ |pL|ef9efmz(eza")

T e () EY
1+ {[pL}ez"z}e“B”BZ)

_ 2-91
| — {l pL|ezuz} e/ (8+262) ( /
p,(z2) = |p,|e*e/®+P =(2-83)

Las ecs. (2-74) y (2-75) siguen siendo validas:
z(z) = r +jx | (2-74)
p(z) = u+Jv (2-75)

De alli que es posible trabajar sobre la misma carta de Smith disefiada
para lineas sin pérdidas, haciendo los ajustes necesarios, aunque se requiere
tener cierta practica para no omitir ningun detalle. En realidad, este tema
casi no es tratado en ningun libro de texto general para estudiantes de
ingenieria, pero aqui lo mencionamos como una alternativa Gtil diferente a
la solucidn analitica.

A continuacidn se presentaran dos ejemplos, indicando los pasos que deben
seguirse para resolver graficamente problemas sencillos de lineas con
pérdidas.

Ejercicio 2-27 La impedancia de entrada de una linea terminada en corto
circuito es de 30 +3j250 Q (ndtese que ya no es reactiva pura). La linea mide
5 metros y su impedancia caracteristica es de 75 Q. Calcule utilizando la
carta de Smith: a) las constantes de atenuacién y de fase (@ y B), b) la
impedancia de entrada que tendria la misma linea si estuviese terminada
con una cargade Z, = 112.5 —j15 Q.
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Solucion

- Sm

:

Z;=30+,250 Q

Y

Z5=175Q Z; =0

a) Calculodeayp:
Normalizando primero las impedancias:

ZL = 0

;= 2 +751250 = 04 + j333

En la carta, la carga se ubica en el punto A. El punto B representa a la im-
pedancia de entrada. Para encontrarlo, se tuvo que girar en la carta hacia el
generador un total de 0.204 A. De alli que la longitud de la linea sea igual a:

[ = 0204 =5m > A =2451lm

y B = 2n/A = 0.081ln rad/m

Para encontrar « se utiliza una sencilla “regla de tres”. Notese que si la
linea no tuviese pérdidas, el punto B hubiese quedado en el mismo circulo
que A, pues la resistencia de entrada valdria cero. Representemos este punto
para el caso sin pérdidas como B’, en donde la magnitud del coeficiente de
reflexion seria igual a la unidad. De acuerdo con la ec. (2-83):

=1

‘lee—Zal _ |p_L|
OB OR'
o bien:
el = OB _ o
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Como / = 5 m, se obtiene que o es igual a:

_ 1n093 = 0.00726 Np/m

—2al = In0.93 =

Por simple curiosidad, verifiquemos estos resultados empleando la ec

(2-34): : |
| 7o
_\ongitudes de onda - TR

a
- 9
\\‘Bc" YRS 10 A’U’LI_LLLLJ e ¥q I5-, redor
\,\XLU d wﬂﬁrxnte da redanidn on adas \

k// X
/ 5\3 \ TT
Sy

\ % =
‘<< 3 ,<5 > \
N,
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- - ' /
N — Rp
i ‘ k7
- 09
- — o 2
&8
-Q -
/ e 1:-:5
i , Ehy
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,‘h‘
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Carta de Smith del Ejercicio 2-27
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-2 Jny -2 (a+ jB)
Z-=Zl+p"e“=751+(e )e
"1 p e 1 - (ef")e'z’(“”m

\_.v.-.—J
p, = 1£180° (cortocircuito)

1 + e/™e

~10(0.00726+ ;0.081n)

~10(0.00726+ j0.081x)
1 - eMe

1+ (0.7692 + j0.5227)
1 - (07692 + j0.5227)

}: 31 + j240 Q

Comparando este resultado con el dato inicial de Z, = 30 + 250 €, se

observa que hay un pequefio margen de error, debido a las aproximaciones
visuales en el método grafico. Sin embargo, el resultado se puede considerar
aceptable y la verificacién como un hecho.

b) Siel corto circuito se sustituye por Z, = 112.5 - j15

. 1125 — j15

z, = o = 15 - j02 (punto C en la carta)

A continuacién podemos trazar el circulo |p,| constante, suponiendo
primero que la linea no tiene pérdidas, y avanzamos hacia el generador una
distancia de 0.204 A, que es la longitud de la linea. De este modo, la
impedancia de entrada seria el punto D.

0.204 A

oY

i
-
>

[

Si consideramos ahora las pérdidas de la linea, su efecto sera reducir la
magnitud del coeficiente de reflexion, por lo que la verdadera impedancia
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de entrada esta en algin lugar sobre la recta OD, digamos el punto E (aun
por encontrarse). Nuevamente, se debe de cumplir la siguiente regla de tres,
tomando en cuenta que la magnitud méaxima de p seria ahora equivalente a
OD:
el = 093 = 2E

ODb

Midiendo la distancia OD con una regla y haciendo que se cumpla la
relacion anterior, se encuentra la posicién que debe tener E, punto que se
indica en la figura.

Ejercicio 2-28 Una linea con pérdidas mide 2 X. Su impedancia de
entrada vale 40 + /50 Q y su impedancia caracteristica es de 100 Q2. ;Cuénto
vale la impedancia de la carga? Considere a =0.001 Np/m y una frecuencia
de trabajo de 300 MHz.

Solucion

2 A

m?

Uubh

ZO= lOOQ

>

Z;=40+,;50Q
Si la linea no tuviese pérdidas, Z, seria igual a Z; (punto A en la carta).

;o= A0+ 0 54 jos
‘ 100

Para la situacion sin pérdidas, la magnitud de p seria constante € igual a
OA en proporcion al radio unitario de la carta, o sea:

©

H

L lp| = 052
OC

O
>
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Siconsideramos las pérdidas, al partir desde la carga y desplazarnos hacia
el generador, la magnitud de p debe ir decreciendo (véase la Fig. 2-35). En
el sentido opuesto, al partir desde el generador hacia la carga, la magnitud
de p debe crecer paulatinamente. De manera que, para este ejercicio, el
punto correspondiente a Z, debe estar en algun lugar sobre la recta AC.

_\ongitudes de onda -

@
Q& B,
> @
o ]
4 s
D
x \ .
16g0 02 150
'70“"“‘0.] N ,;:\0 10°
o 5
180° l ! ! | FO.TT =0. ] == oo g_
=0 r=005 0.1 =302 =03 04 r=05r=06| <0.8] r=1_r=1125-1=1.5—re2 A5 i=ara5 9
L]
H
A0
2%
-\S(f 1 \ \, /-
'A"D'
S a
1;}5
W
" i s
-/
£y
Esg
2 D I
% $ ¢ 7 i
v — o
&4 X % %
» iy =i
é ? T 1 ;h
S k 3 E i > C3

Carta de Smith del Ejercicio 2-28
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Bauticemos este punto, atin desconocido, como D. Ahora debe cumplirse la
siguiente relacién:

OA = e2e/gD = 200000 5p

0 sea:
o
OD

= 0.996

Realmente, los dos puntos A y D se confunden en la carta, lo cual conlleva
a un resultado casi idéntico para Z, tanto considerando pérdidas como
ignorandolas. Con esto se demuestra que cuando una linea tiene muy poca
atenuacion, como la de este ejercicio, en donde o/ = 0.002 Np =0.017 dB,
es valido y suficiente analizarla como si no tuviese pérdidas. Verifiquemos

esta conclusion analiticamente, con las ecs. (2-33) y (2-34), suponiendo
Z, =40 +;50 Q:

p, = Zy =%y 40 =100+ S0 o669 4 j0.4525
Z, + 2, 140 + ;50
2! I + (~02669 + j0.4525)e 000 g /8"
7 =z LEP€ g Lt J04525)

‘ 1 - p e 1 — (<02669 + j0.4525)e 0004 g /8n

= 100(04022 + j0.4992) = 4022 + j4992 Q

2.16 Acoplamiento de impedancias

Como se ha estudiado en las ultimas secciones, en muchos ¢asos practicos
a altas frecuencias, la atenuacion de la linea y su corta longitud son tales
que permiten analizarla como sino tuviese pérdidas. Bajo esta consideracion,
el factor que influye sobre la eficiencia de transmision de potencia a la
carga es el grado de desacoplamiento que haya entre ésta y la impedancia
caracteristica de la linea. El reto_consiste en dejar la carga como estd y
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emplear algin truco (matematicamente bien fundado) para que la linea este
acoplada en la cercania a la carga, aun cuando Z, # Z;. En esta seccion
veremos como hacerlo.

A través de la teoria y los diversos ejercicios que se han visto, s claro que
una linea de transmisién actia como un “transformador de impedancias”,
pues entre el generador y la carga se pueden ver muchas impedancias
diferentes, segin el punto intermedio elegido. La ec. (2-35) establece esta
relacién compleja de transformacion de impedancias, que escribiremos ahora
en funcion de z como la ec. (2-92): |

Z, + Z,tanh(-yz)

Z=7Z
0 Zo + Z, anh(—yz)  @=9 (2-92)

Por su parte, la ec. (2-34) establece la misma relacion, que en funcion de
z queda de la siguiente forma:

1+ p, elv?
- (z<0) (2-93)

Z =17
OlprezY

Como recordatorio, véase la Fig. 2-19, misma que, por conveniencia, se
repite parcialmente aqui como la Fig. 2-36.

El acoplamiento de impedancias que se busca debe garantizar que el
coeficiente de reflexién de voltajes sea cero y que, en consecuencia, el VSWR
sea igual a la unidad cerca de la carga. Este acoplamiento se puede realizar

Z, Zp# Z,

1!

il
(ew]
[\

b

Fig. 2-36 Linea desacoplada de longitud /.
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usando un “transformador de A/4” en serie con la linea (Fig. 2-37a), o bien,
conectando en paralelo a la linea principal uno o mas segmentos de linea
cortocircuitados (Figs. 2-37 b, c y d).

T s
Zy Z [z 20 L 7
. [ I .
< >« > )} g
V2 g
(a) (b)
! /: " * /v T :: "
2y A//Lz ‘/L" [] z 2y A/L3 Ly A/L: ‘ Z

L

e~y —
) i
— M
f3

(c) (d)

Fig. 2-37 Para acoplar una linea hay varias opciones: a) intercalando en serie un
tramo de A/4 de impedancia caracteristica Z , a una distancia /, de la carga; b}
conectando en paralelo un “stub” de longitud L, a una distancia /| de la carga; ¢)
conectando dos “stubs” en paralelo; d) empleando tres “stubs”.

A los segmentos de linea cortocircuitados de las Figs. 2-37 b, c y d se les
Nama “stubs” comunmente*. Por su funcion, en castellano se les puede
llamar “equilibradores de impedancias”; o0 bien, como se usan tramos
pequefios de linea que pueden ser considerados como sin perdidas, cuya
impedancia de entrada es puramente reactiva, también se les puede designar
como “equilibradores reactivos”. Algunos prefieren llamarlos “espolones”.

* En inglés, stub significa fragmento o porcién pequeiia de algo (por ejemplo, el talén de
una chequera, la colilla de un cigarro, o un “pedacito” de linea).
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En general, cualquier dispositivo empleado para acoplar una linea o adaptar
su impedancia, como también se dice, es simplemente llamado “acoplador”
o “adaptador”. Con ¢l no sélo se logra obtener 6ptima transferencia de
potencia a la carga, sino que, al eliminarse las reflexiones (o cast, dentro de
cierto ancho de banda de frecuencias), la transmision de sefiales digitales
también se beneficia y los ecos en sistemas analdgicos se reducen o
desaparecen. Otra razon por la que se busca el mejor acoplamiento posible
es que, por ejemplo, en sistemas radiotransmisores de alta potencia gxiste
el riesgo de rompimiento eléctrico del dieléctrico entre los conductores, o
de sobrecalentamiento, si se emplean voltajes y corrientes demasiado
elevados; un sistema acoplado requeriria niveles inferiores de transmision
para tener el mismo alcance o resultados, y seria mas seguro. La preferencia
de uno u otro tipo de acoplador sobre otros dependera de ciertas condiciones,
como se vera a continuacion.

2.16.1 Acoplamiento con una seccion de A/4

Suponiendo que la linea tenga muy pocas pérdidas, y aproximando o = 0,
la ec. (2-92) se reduce a:

_ 5 Zp + JjZytan(-P2)
2=t G iz ey D (2-94)

ecuacidn similar a la ec. (2-50), en funcion de z. Si la longitud de la linea es
A4, entonces —Pz = —(2n/A) (—A/4) = n/2. La funcién tangente tiende a
infinito cuando su argumento vale n/2 = 90°. Por lo tanto, la impedancia de
entrada de esta linea de longitud A/4 seria, de acuerdo con la ec. (2-94):

YA .
ey A + .]ZO 5
7 3 _ 7 tan(—Pz) 4y
= 7, = Z, = =0
z2=-)/4 l o iz, Z (2-93)
tan(—[z)

Como Z, es real, de la ec. (2-95 ) se observa que una linea que mida A/4 se
comporta como un inversor de impedancias, pues a la entrada se ve el inverso
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de Z, multiplicado por un factor real, o bien, en la carga se tiene el inverso
de la impedancia de entrada Z, también multiplicada por un factor real.

Asi, por ejemplo, si la linea termina en corto circuito, en su entrada se
obtiene el equivalente a un circuito abierto. Sin embargo, en la practica,
debido a las pérdidas de la linea (aunque sean muy pocas), no se logra
obtener el circuito abierto perfecto, sino una gran impedancia resistiva a la
entrada de la linea, dada por Z; = Z,/al, donde al es la atenuacion total
acumuladaenel tramode A/4.La demostracion de este resultado se obtiene
faciimente:

tanhol + jtan[!
1 + j(tanhal)(tanf3/)

tanhy/ = tanh(a/ + jPpI) =

Si al es muy pequefio, tanh o/ — al, por lo que:

ol + jtanP/
1 + joltanP/

tanhyl =

Y si / = M4, entonces tan 3/ = tan 90° — 0, obteniéndose:

] 1
tanh yl — _O__i_i — —_—
0 + jou al

Sustituyendo este resultado y Z;, = 0 en la ec. (2-92) se tiene:

0 + ZO(%) 7
7. = 7 = Z, al; - 2o (2-96)
Z=—l/4 ZO +0 0'.1

Y como ol es muy pequeiio y real, Z; en la ec. (2-96) es resistiva y muy
grande, en lugar del equivalente a un circuito abierto perfecto con impedancia
infinita.

Pero veamos ahora cémo se puede aprovechar una linea de A/4 como
adaptador o acoplador de impedancias. Este método es sencillo y se puede
emplear especialmente cuando la carga es resistiva. Sin embargo, una vez
instalado el adaptador, si la frecuencia cambia, su longitud ya no sera
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exactamente de A/4. Por lo tanto, el método es sensible a los cambios de
frecuencia, asi como también lo son todos los demas métodos que se veran
més adelante con “stubs” en paralelo.

Con referencia a las Figs. 2-37 a y 2-38, y en base a la ec. (2-95) se tiene
que:

Z2
Z; = E‘l (2-97)
B
. A B
. | S |

Fig.2-38 Lalinea estara acoplada si en el punto A se ve una impedancia iguala Z,,

en donde Z  es la impedancia caracteristica del cable adaptador y Z 5 €sla
impedancia que este adaptador veria como su carga. Si Z ; esreal, el acoplador
se puede instalar inmediatamente antes de la carga, como se muestra en la
Fig. 2-39, en cuyo caso Z, seriaigual a Z,, y la ec. (2-97) se convertiria en:

z2
zZ, = Za i
j Z, (2-98)

Como se desea que la linea “vea” Z, en Z., para que esté acoplada. entonces
0 I P s
se concluye que:

Z?.
Z = 5 = Zi =%z, (2-99)
L
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X A
L ) [ B
|
Zy : Z, Zr
;——1r>
. L) |
Z ™« /4 >

Fig. 2-39 Acoplamiento cuando la carga es resistiva.

La ec. (2-99) nos indica que el acoplador debe tener una impedancia
caracteristica igual a la media geométrica de la impedancia caracteristica
de la linea principal y la impedancia de la carga.

Si Z, fuese compleja, la ec. (2-99) no podria ser satisfecha directamente
porque, en general, como ya se vio con anterioridad, las impedancias
caracteristicas son reales a altas frecuencias. Por lo tanto, el acoplador tendria
que colocarse en un lugar donde a su salida viese una impedancia real como
carga. La Fig. 2-38 nos muestra que esto se logra colocando €l extremo
final del acoplador a una distancia /  de la carga, obligando a que la ec. (2-
94) dé un resultado real, evaluado en el punto B; es decir:

Z, + jZytan(Blg)

7. =
’ ° 2y + jZ,tan(Bly)

= real (2-100)

Ahora bien, el tramo de A/4 es un inversor de impedancias, y de acuerdo
con la ec. (2-95), si se desea que Z, = Z, en la Fig. 2-38, entonces:

Z
Zy

Z;

Z, = =4
0 ZB

=  Zy = (2-101)

Recuérdese que la impedancia caracteristica de una linea depende del
dieléctrico entre sus dos conductores. De manera que, por ejemplo, si se
tiene un cable coaxial, no es necesario usar un tramo de A/4 con diametros
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interiores diferentes a los de la linea principal. La insercién de un dieléctrico
distinto podria ser la solucién, dependiendo de la situacién en la realidad.

En la Fig. 2-40 se muestra esta opcidn, que emplea “tapones” dieléctricos
cilindricos entre los dos conductores del cable.

conductor externo dieléctrico

conductor interno

L X N N ZL

Zy

Fig.2-40 Para obtener un tramo de \/4 con impedancia caracteristica Z sepuede
insertar un tapon o relleno dieléctrico cilindrico en el interior del cable coax1a1

A continuacion se realizardn algunos ejercicios y se mostrara cémo se
puede emplear la carta de Smith para simplificar el trabajo.

: Ejercicio 2-29 Una linea de transmisién sin pérdidas, con impedancia
caracteristica de 50 €2, esta terminada en una carga cuya impedancia vale
Z;.S1la linea mide /4, obtenga la impedarcia de entrada para: a) Z ;=80 Q,
b)Z,=50+,20Q,yc) Z, =20 Q.

Solucion

Zy=500 | |z

Z‘r - M4 —

La ec. (2-93) permite responder a las tres preguntas.



a)

c)
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Z, =80 Q:
250
Z; = 29 _ 3125 @
80
b) Z,=50+;20Q:
0
i = 259 = 431 - j1724 Q
50 + ;20
Z, =20 Q.
Z; = 25_(30 = j125 Q
—j20

Los resultados de los incisos b) y ¢) confirman que el inversor de
impedancias de A/4 hace que una impedancia de carga inductiva se vea
capacitiva en la entrada, y viceversa.

Veamos rapidamente la solucion grafica. El desplazarse desde la carga
hasta el generador equivale a girar medio circulo en la carta, es decir, /4.

a) Z, =80
80
2,o= o = 1.6 (punto A en la carta)
z; = 0.625 (punto B leido en la carta)

- Z; = (0625)(50) = 3125 Q

b) Z, =50+,20

z, = 50 + j20 = 1+ j04 (punto C en la carta)

50
z; = 086 — j035 (punto D leido en la carta)

= Z;, = (086 — j035)(50) = 43 - ji75 Q
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c) Z,=-j20Qk:
z, = -——é—%g = —j0.4 (punto E en la carta)
zZ; = Jj23 (punto F leido en la carta)

=z, = (j25)(50) = 125 Q

_\ongiudes deonda- 4 ac
hag
c’a‘ig& q e/gen
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T
D
\ X
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$ 4
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& LT o3
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Carta de Smith del Ejercicio 2-29.

Ay Y ha

+0.25025—>
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‘Ejercicio 2-30 Una linea de transmision sin pérdidas, con impedancia
caracteristica de 50 (2, termina en una carga de 80 Q. ;Como podria acoplarse
la linea usando un adaptador de A/4?

Solucion
* * L
so | |80 50 Q z, | 80 0
.- . A4
linea desacoplada linea acoplada

Como la carga es real, el acoplador puede ir inmediatamente a un lado de
ella. El valor de Z_ se calcula con la ec. (2-99):

Z, = JZ,Z, = J(50)(80) = 6325 Q

Ejercicio 2-31 Un buque petrolero tiene sobre cubierta una antena
parabdlica para comunicarse por satélite con otros puntos de la Tierra. Debido
a las condiciones ambientales, conviene protegerla con un domo de mate-
rial dieléctrico que sea transparente al paso de las ondas electromagnéticas.
Calcule el grosor del domo para que no haya reflexiones al transmitir a
1.64 GHz, suponiendo que su material tiene una g _= 2.6.

Solucion

Aunque en realidad se estd en el campo cercano de la antena, por
simplicidad se puede considerar que la antena transmite una onda plana
(véase la seccion 4.2). Una onda plana es una onda TEM, por lo que se
puede hacer una analogia con una linea de transmision corta, cuya
.impedancia caracteristica sea la del dieléctrico del domo y la carga tenga
una impedancia igual a la del aire o el “espacio libre” (377 Q).

A 1.64 GHz, 1a longitud de onda es:

= —5% - 1829 cm

Ay
uire 1.64x10°
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A
- 1
Aire 7 Alre
(377 Q) domo (377 Q)
: =
Z e —n
grosor del
domo
Situacion real Analogia con una linea
A = Mae Uy
domo — [ = y ¢m

e,

Se requiere que Z; = 377 €} para que no haya reflexiones. Como en este
caso Z;, = Z,, y de acuerdo con toda la teoria que se ha desarrollado hasta
ahora, en el punto A se vera una impedancia Z;=Z; cada vez que se avance
A/2 desde la carga hacia el principio de la linea equivalente. Esto se puede
verificar por observacion de la ec (2-94), haciendo z = —n(A/2), n =1, 2,
3, ..., para lo cual la funcién tangente se vuelve cero y Zl. =Z,. De manera
que hay muchas soluciones para el grosor del domo: A/2, A, 3A/2, etc. El
grosor elegido dependeria de la resistencia a los golpes o al viento y de la
rigidez que se desease tener. Las primeras opciones serian entonces:

grosor del domo

T T
opcion | 2

grosor del domo Aiomo = 1134 cm

opcion 2

A frecuencias mas altas, por ejemplo un radar que operase a 10 GHz en
las regiones polares de la Tierra, €l grosor del domo seria menor, pues la
longitud de onda seria mas corta.

Ejercicio 2-32 Se tiene una cdmara con una lente cuya €, = 2.3 y se
desea captar la maxima cantidad de luz posible, evitando las reflexiones
con una delgada pelicula de otro material sobre la lente. Calcule el grosor
necesario de este acabado o “barniz” pelicular que debe colocarse sobre la
lente y la g, del matenal.
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Solucion

—_—
Aire A
£o L
—»
: > ZO Za Lr Z[_
uz
. I {

< b > Z;l ———»
Region | Region 2 Region 3

Situacion real Analogia con una linea

Nuevamente se puede hacer una analogia con una linea de transmisién, ya
que:

atre

Zye = 377 Q = Z,

Zaire 377

YA = = = @ —
lente \/; \/E

= 2486 Q = Z,

Como ambas impedancias son reales, la solucion del problema seria una
capa de A/4 junto a Z, (la lente). Estrictamente, el grosor de esta capa pelicular
podria ser cualquier multiplo impar de A/4, pero quedémonos con la primera
opcion (grosor = A/4). De la ec. (2-99):

Z, = J(377)(2486) = 30614 Q

= 15165.

por lo que €, pelicula

Si se considera una frecuencia dentro del espectro de la luz visible, digamos
la correspondiente a una longitud de onda de 500 nm en el aire:

A :M=406nm

pelicula ‘/’_
€y

y su grosor debe ser A/4=0.101 um.
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Ejercicio 2-33 Una linea de transmisién sin pérdidas, con impedancia
caracteristica de 100 Q, esta terminada en una carga cuya impedancia vale
150 +/150 €2. Se desea acoplarla por medio de un adaptador de A/4, colocado
a cierta distancia /_ de la carga. Calcule la impedancia caracteristica del
adaptador y la distancia [, ala que debe colocarse con relacién a la carga.

Solucion

> i l ,C
. A B
Zp=100Q2 Z, Zy Z; =150 +;150Q
. g
- L {
Z:' [ ] > o}

M4 L

La distancia / podria encontrarse resolviendo la ec. (2-] 00). El resultado
real seria Z, y con laec. (2-101) se calcularia Z .. Sin embargo, es mas facil
resolver este problema usando la carta de Smith:

. 150 + j150 .
z, = J = 15+ j15 (punto C en la carta)

100

Al girar sobre el circulo de radio OC una distancia equivalente de 0.056 A
hacia el generador, se encuentra la primera impedancia real (punto B), igual a:

z, = 335 = Zp = 335 Q
Finalmente, usando la ec. (2-101):
Zo, = JZyZz = 33500 = 183 O

Una verificacion rapida para checar a [,=0.056 X se logra sustituyendo
su valor en la ec. (2-100):

{ 150 + /150 + j100tan 2016° ]
ZB -

100 + j(150 + j150) tan 2016°



000,000
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150 + j186.71
4493 + j5507

= 337 + j25 O

Como se ve, el margen de error es muy pequefio, pues Z 5 resulta casi
totalmente real y similar al valor leido en la carta (Z5=335 Q).
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Carta de Smith del Ejercicio 2-33.
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2.16.2 Uso de la carta de Smith en su forma de admitancias

Enlas Figs. 2-37 b, ¢ y d se mostraron varias alternativas para acoplar una
linea usando “stubs” o equilibradores reactivos. Como éstos se conectan en
paralelo con la linea principal, resulta mas facil trabajar con admitancias en
lugar de impedancias. En las secciones 2.16.3 y 2.16.4 se vera también que
los problemas de acoplamiento se resuelven con maés rapidez usando la
carta de Smith que con el método analitico. Por estas razones, conviene
detenernos un momento y estudiar come se puede emplear dicha carta en su
forma de admitancias.

Sea la admitancia ¥(z) el inverso de la impedancia Z(z) y ¥, la admitancia
caracteristica de la linea. ¥(z) se puede normalizar dividiéndola entre Y,

- Y(z) _ VYZ(z) _ 1
y = v, = 1z, T3 (2-102)

donde z esta dada por la ec. (2— 73). Sustituyendo ésta en la ec. (2-102):

}A} — 1 - pv(z)
L+ pu(2) (¢-103)

Elcoeficiente p  se defini6 en términos de los voltajes incidente y reflejado.
De 1gual forma, se puede definir un coeficiente de reflexiéon de corrientes
p;(2):

1, (Z)_ . V,(z)

pi(z) = o S Vo) = —py(2) (2-104)

Al sustituir la ec. (2-104) enla ec. (2-103) se observa algo muy interesante:

- 1+p,-(z_) B _
ey g + jb (2-105)

Es decir, que las expresiones norinalizadas de 2 y de y son idénticas,
con sus respectivos coeficientes de reflexion. Como p, (z) se puede expresar
nuevamente como una cantidad compleja igual a u + jv, resulta que los
mismos circulos encontrados para la carta de Smith en su forma de
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impedancias también se pueden usar en su forma de admitancias, siempre y
cuando se haga la interpretacién correcta, en base a la regla siguiente: En el
plano complejo u-jv se representa ahora la variacion del coeficiente de
reflexion de corrientes, cuya magnitud maxima es la unidad, e igual al ra-
dio del circulo para el cual g = 0; en los circulos de r se lee ahora el valor de
g,y enlos circulos de x se lee b. Comparese la Fig. 2-33 con la Fig. 2-41. En
realidad, es mas comun usar la carta en su forma de impedancias, aun cuando

_\ongitudes de onda - han:
G,a‘g’a jv Cig ef
N

e Lﬁu e
1
[ . ;\) \ - ho 00 meﬁdenl(e o reflexidn ap \l

a\®

atas

\ —

A -
/(«(%".3

CE

0=q

! | g=07| 9=03 = S
g=0 g=0.05g=0.1 g=0.2 =03 g=04 g=05 g-0.6] ¢-08 g21-g=1:25-g=1:5—g=2_0=2.5 g=1==0:5 u

180

«—0.00.0.00—

Fig. 2-41 La carta de Smith en su forma de admitancias. p, = u + jv, y =g+jb.

«0.25025—
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se sepa que se esté trabajando con admitancias; con un poco de orden y
concentracion se puede evitar cualquier error de interpretacion. Hagamos
algunos ejercicios antes de atacar el problema de los “stubs” en paralelo.

Ejercicio 2-34  Senecesita conocer la longitud de un equilibrador reactivo
terminado en corto circuito que presente a la entrada una admitancia
normalizada de —j4. Considere que el cable que se va a utilizar no tiene
pérdidas. Después repita el ejercicio para que la admitancia normalizada
valga jl.

Solucion

)

F‘ YL—-)m

Y;

Casol) y; =—j4

La carga es un corto circuito, que corresponde a una admitancia
normalizada infinita. Por lo tanto, trabajando con admitancias, la carga
corresponde al punto A en la carta (g = o0). Para conocer la admitancia
normalizada de entrada de este tramo de linea hay que girar nuevamente en
el sentido de las manecillas del reloj. Se nos dice que y, debe valer —j4; por
lo tanto, hay que girar hasta encontrar el circulo correspondiente a b = —4
(punto B). El desplazamiento total fue de 0.039 A, de alli que el “stub” tiene
esa longitud (L =0.039 ).

El resultado se puede verificar trabajando con impedancias. Ahora el corto
circuito estaria en el lado opuesto de la carta (punto C). L.a impedancia de
entrada normalizada seria:

Z; = — = A j0.25 (punto D)

Esta impedancia normalizada se encuentra girando en el sentido de las
manecillas del reloj una distancia equivalente a 0.039 A, con lo cual queda
verificado el resultado obtenido anteriormente. |

Es util notar que si se conoce la posicion del punto correspondiente a
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cierta impedancia normalizada, entonces el punto que representa a su inverso,
es decir, la admitancia normalizada, se encuentra diametralmente opuesto

en la carta, pasando por el centro de la misma. (

St

Caso2) y; =/l ' \\C \(( -
Nuevamente, la carga es el punto A (admitancia infinita). Girando en el
sentido de las manecillas del reloj hasta encontrar el circulo de b = | (punto
E), se determina que la longitud de este “stub” tendria que ser L=0.375 A\

v

[¢ 1} 0520t =02 =03 =04 :05:508| =048 N B-rS—E2 RIS

A0 .00

a=g!

Carta de Smith del Ejercicio 2-34.
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Ejercicio 2-35 Una linea de transmision sin pérdidas termina en una
carga con impedancia de 180 + ;50 Q. Si la admitancia caracteristica de la

linea es de 0.01 U, ;ja qué distancia de la carga se tiene una admitancia
normalizada y =1 +;b?

Solucion

N B A

v T
l B

_ ! Zr=180+;50Q
Yp=0010T 4o |z J

I
i

- :4 .

ﬁL=rl-—=Zl= L. : —— = 051 - ;014
;. Zp Yz, (001180 + j50) (punto A)

Girando en el sentido de las manecillas del reloj (hacia el generador),
hasta encontrar el circulo de g = 1, se determina que /, = 0.182 A, con
b =j0.75. S1 uno continuase girando, se encontraria otra vez al circulo de
g =1 cuando b = —0.75; ésta seria otra solucion posible (punto C), con
[,=0.182A+0.193A=0.375 A. Enrealidad, habria mas soluciones posibles,
que se encontrarian conforme girasemos mas y mas en la carta y se volviesc
a cruzar el circulo de g = 1, hasta que propiamente se acabase la linea. La
susceptancia b iria cambiando de signo alternadamente.

2.16.3 Acoplamiento con un equilibrador reactivo (“stub”)

Los dos ejercicios anteriores nos van a servir para comprender rapidamente
este tipo de acoplamiento con un equilibrador reactivo. Sc puede decir que
el problema ya esta resuelto en gran medida, pues s6lo falta juntar los
resultados de ambos ejercicios. Con referencia a la Fig. 2-42 (véase también
la Fig. 2-37 b), se descan climinar las reflexiones a la izquierda de la unién
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Carta de Smith del Ejercicio 2-35.

AA’. Para que esto se logre, se necesita que la linea principal vea en dicha
unién una admitancia igual a su admitancia caracteristica. El equilibrador
reactivo debe compensar o equilibrar la susceptancia de la carga transferida
al punto A con su propia susceptancia de entrada. Notese que para el “stub”,
su entrada o inicio corresponde a la unién AA’. Este tramo de linea se
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h 4

=

- «
| Yi ;Yo\
(condicion de acoplamiento)

YO YL * YO

Fig. 2-42 Acoplamiento de una linea con un equilibrador reactivo o “stub”,

considera sin pérdidas, al igual que la linea principal, y su admitancia
caracteristica también vale Y,.

De acuerdo con toda la teoria vista hasta ahora, la impedancia (o la
admitancia) de la carga se puede “transferir” a otros puntos de la linea, en
donde se ven impedancias (o admitancias) diferentes, segun la distancia /,
que se elija. Conforme uno avance desde la carga hacia el generador, habra
una /, para la cual Y =Y, +;S. Si en ese lugar (AA’) se une un “stub” en
paralelo, cuya admitancia de entrada valga Y= ~ S, la admitancia de entrada
total sera:

Y, = Y+Y, = Y, +jS—jS = ¥,

l

y la linea estara acoplada.
Desde luego, el mismo problema se puede simplificar si1 se utilizan
admitancias normalizadas y la carta de Smith, en cuyo caso se requiere que:

~ Y YO +jS .
= — = 2 _J° - 1+ jb
y V. v J (2-106)
N
Ys = Ty T Jjb (2-107)

yi = 5) 4 yS = 1 + Jb — Jb = ]_ (2"108)
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El problema entonces consiste en determinar dos variables: a) la distancia
I, a la que se debe colocar el equilibrador, y b) la longitud L, del mismo.
Hagamos un ejerciclo.

Ejercicio 2-36 Una linea de transmisién sin pérdidas tiene una
impedancia caracteristica de 100 Q y esta terminada con una carga compleja
de 120 + 80 Q. Se desean evitar las reflexiones hacia el generador, acoplando
la linea con un equilibrador reactivo. Encuentre la posicion mds cercana a
la carga sobre la linea principal donde debe unirse el equilibrador.o“‘stub”,

/ e . L “

Solucion » o R
SN ! (’ S i ll(_,}\ ' o ek

N N = * 1 . . ~ .. N ! Y
- v 2 Y | n}—’"' o e L K i e T e - - .
S e T —_ =
{ A

! 1 T — 1

(577 — j384)x107 U

= Y, )
fo= 0010 ‘L\‘ o ] P, = L~ 0577 - jo3ss
¥y
¢ /
= §slo
{‘-_w_ S )l oL -\l't. £ ’,‘ b
Sien la carta se identifidaa y, como el punto B, hay que avanzar hacia el
generador una distancia /; = 0.232 A, posicién en donde la parte real de y
es igual a la unidad (punto A). O sea que en A, la linea principal presenta

una admitancia de:

>
(0]
_—
I

)

—

y = 1+ jO75

Comparando este resultado con la ec. (2-106), se tiene que b =0.75. La
ec. (2-107) indica que, por lo tanto, el “stub” debe tener una admitancia
normalizada de entrada igual a —j0.75. Entonces, la longitud L, del stub
debe ser tal que cumpla con dicho requisito a su entrada. Siguiendo un
procedimiento similar al del Ejercicio 2-34, sobre la misma carta se

demuestra que L, = 0.148 A.
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Carta de Smith del Ejercicio 2-36.

2.16.4 Acoplamiento con dos equilibradores reactivos (dos “stubs”)

El método visto en la seccion anterior brinda el acoplamiento buscado a
una determinada frecuencia y para cierta impedancia de la carga. La técnica
es interesante, porque cualquier carga finita diferente de cero se puede
acoplar a la linea con un “stub”. Sin embargo, si la frecuencia o la carga
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cambian sustancialmente después de hecho el acoplamiento, habra que
modificar la longitud del “stub”, y también su posicion a lo largo de la
linea. Lo primero no es mayor problema, pues existen dispositivos
deslizables que permiten acercar o alejar al corto circuito, segiin la reactancia
de entrada que se desee (Fig. 2-43 a). En cambio, intentar modificar la
posicion del “stub” si puede resultar muy inconveniente, en particular en un
cable coaxial. La solucion a esta dificultad es emplear dos equilibradores
reactivos, en lugar de uno solo. De esta manera, las posiciones de los dos
“stubs” se conservan fijas, y sus reactancias de entrada respectivas se pueden
variar deslizando el corto circuito (Fig. 2-43 b), lograndose asi la sintoni-

cortos circuitos
deslizables

COrto Circuito

deslizable
"stub"
hacia la hacia la
linea principal carga linea principal carga
(a) (b)

Fig.2-43 a) Acoplamiento de impedancias con un equilibrador reactivo o “stub™.
b) Acoplamiento con dos “stubs”.

zacion* o el acoplamiento éptimo en un rango mas amplio de frecuencias.
Sin duda, esta alternativa de acoplamiento es mejor que la que utiliza un
solo “‘stub”, pero tiene el defecto de que no hay solucion posible para todo
tipo de carga, sino solamente para un cierto rango de valores de Z;. Cuando
este problema se presenta, la solucién inmediata es emplear tres “stubs”
(Fig. 2-37 d); con ellos, cualquier carga puede acoplarse a la linea.

El criterio y el procedimiento grafico a seguir para adaptar o acoplar una
linea con su carga empleando dos equilibradores reactivos de posicion fija
se describen a continuacion.

* Debido a su funcion, los “stubs” también son denominados “sintonizadores de corto circuito

movil”.
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Fig. 2-44 Acoplamiento de una linea con dos equilibradores reactivos o “stubs”.

Con referencia a la Fig. 2-44 (véase también la Fig. 2-37 ¢), la condicién
de acoplamiento en las terminales AA’ es la misma que en el caso del
acoplamiento con un “stub” (véase la Fig. 2-42, como comparacion). Es
decir, a la derecha de AA’, la linea debe ver una admitancia de entrada Y,
igual a su admitancia caracteristica. La distancia /, entre las dos ramas
cortocircuitadas debe fijarse, y por lo general se hace igual a A/8, aunque
también pueden emplearse otros valores. Después se fija /,, y el problema
entonces se reduce a encontrar las longitudes L, y L,. Si la situacién lo
permite, /, puede inclusive ser igual a cero, es decir, que el “stub” L se
puede conectar junto a la carga.

Trabajando con admitancias normalizadas, en AA’ debe tenerse que:

Para que lo anterior se cumpla, sc requiere que:

Yi = yatys, = (L+jby) + jbg =1 (2709
L S
admitancia
normalizada
del “stub” 2

!

0 8¢a;

bs, = -b, (2-110)
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En la carta de Smith, la admitancia y, =1+ jb, debe estar en “algin
lugar” sobre el circulo correspondiente ag = 1. Por lo tanto, esta admitancia,
transferida al punto B donde esta conectado el “stub” 1, es decir , desplazada
una distancia /, hacia la carga, debe estar en “algun lugar” sobre otro circulo
que equivale al circulo g = 1 movido un angulo igual al equivalente a moverse
l, hacia la carga (en el sentido contrario a las manecillas del reloj). Es decir,
todas las admitancias posibles sobre el circulo g = 1 se transfieren al punto
B y quedan ahora €n el circulo B (Fig. 2-45). En esta figura, se ha supuesto
que I, = A\/8,yse muestran, a manera de ejemplo, tres posibles ubicaciones
de y, ysu transferencia correspondiente al circulo B. Esta transferencia se
efectia trazando circulos con centro €n la carta.

Ahora bien, supéngase que la admitancia normalizada y, de la carga
gueda ubicada como s¢ muestra en la misma Fig. 2-45. Esta admitancia
puede ser transferida al punto B de la Fig. 2-44 desplazandola /, hacia el
generador, en el sentido de las manecillas del reloj. En la carta, quedaria
sobre su circulo |p | = constante (circulo 1), en el punto indicado por Y 5 -

En B estan conectados en paralelo el “stub” 1 y la linea. De modo que la
admitancia total vista desde la izquierda de B seria:

(2-111)

Pero ¥ g~ €8 igual a V4 después de ser transferida al circulo B. Y como
y s, bo tiene parte real, toda la parte real de ¥ e debe ser igual a lade bY 5
Es decir, que la admitancia transferida de la carga, y gt s debe estar sobre el
circulo con la misma g que y g- - Enla Fig. 2-45 se muestra una seccion de
este circulo con g = constante (circulo 2) y la ubicacién encontrada para
y g Conocida Y g-» Su susceptancia se sustituye en la ec. (2-111) para
encontrar la susceptancia con la que debe contribuir el “stub” 1:

ySI - yB— y3+
e igualando partes imaginarias:

blogur1 = b - bl (2-112)

(W
susceptancia de la
carga transferida
al punto B
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Fig. 2-45 Acoplamiento con dos “stubs”. Aunque la carta de Smith estd impresa

en su forma de impedancias, hay que trabajar sobre ella pensando en su forma de
admitancias.

Como ya se sabe donde esta - » S¢ transfiere al circulo g = 1, en donde
s¢ lee la admitancia normalizada y, . La susceptancia de ésta debe ser el
negativo de la susceptancia del “stub” 2, para que la admitancia total sea
igual a 1, de acuerdo con la ec. (2-110). Con esto, ya se pueden calcular las
longitudes de los “stubs” y el problema de acoplamiento ha quedado resuelto,
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Ejercicio 2-37 Una linea cuya impedancia caracteristica es de 100 Q
termina en una carga de 50 + ;70 2. Se desea acoplar la linea por medio de
dos “stubs”, situados respectivamente a una distancia de 02Ay0.2A+A/8
con relacion a la carga. Encuentre la longitud de los dos acopladores
cortocircuitados utilizando la carta de Smith.

Solucion
A/8 0.2 A
—— w4 i
A B 1
\ AN
Ly Ly
Zy,=100Q | [ ]so+j00
|

[ a admitancia normalizada de la carga es igual a:

o= 1;,’— = 100Y, = 100(000675 — j0.00946)
0

= 0675 - j0946 (punto 1 en la carta)

A ana distancia de 0.2 A hacia el generador, la admitancia de la linea se
mueve del punto 1 al punto B* en la carta (0.9 — j1.14), que equivaldria a
yg+ enlaec (2-111).

Por otra parte, a la izquierda del punto de conexién del “stub” 2 se desea
tener una admitancia normalizada igual a la unidad (punto A):

0.125 & 0.2 A
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Como el “stub” 2 proporcionara la susceptancia bsz’ inmediatamente
después del punto de conexion la admitancia puede valer 1 —jbe (3 ,).
Todos los puntos posibles y, se encuentran en el circulo C, de ia carta
(g = 1). Al transferir todos estos puntos posibles y , hasta el siguiente “stub”
(hacia la carga), en la carta equivale a mover todo el circulo C, en el sentido
contrario a las manecillas del reloj. El nuevo circulo que resulta (C,) contiene
todos los puntos posibles B~ ( 3, transferida A/8 hacia la derecha de la
linea).

Ahora bien, para que todo encaje correctamente en el punto de conexion
del “stub” mas cercano a la carga, se¢ debe cumplir que la suma de las

admitancias a la 1izquierda y a la derecha del punto de conexién sea la misma:

— — o — ——

Como el “stub” 1 no contribuird con una parte real, en B~ la parte real
debera valer lo mismo que en BY, o sea g =0.9. Por lo tanto, los puntos B~
que cumplen con esta condicidon se encuentran desplazando al punto B*
sobre el circulo de g constante igual a 0.9 hasta cruzar el circulo C,. Ambas
posibilidades estdn marcadas en la carta como los puntos j;BI_ yy B; Dela

ec. (2-111):
j/Bl_ = 09 + j0.005 = 09 - j114 + jbs = bg = 1145
(primera opcion)
5)35 =09 + j196 = 09 - jll4 + jbs = bs = 3l

(segunda opcion)

Regresando ahora al “stub” 2, los puntos J’)AI y j\)A: se encuentran
facilmente transfiriendo a y 5 Y y 53 respectivamente, A/8 hacia el
generador (obviamente, quedaran sobre el circulo C,). Sus admitancias
se leen directamente en la carta:
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-~

Usando la ec. (2-109), se tiene:

1 = j)Al + ij2 = (1 + _]01) + ij2 = bsz = -0l

(primera opcion)
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Carta de Smith del Ejercicio 2-37.
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(segunda opcion)

Solamente resta encontrar las longitudes de los “stubs”. Empleando otra

carta de Smith, se encuentra que:

bs, = 1145 L] =0386X

_\ongitudes dé\onda " hag
d gf
. Qeqef

- el coaficents de raer o o / \ L2=0429k

i
- " bs =2l
%a 308 =T £ / 2
2 - £ N Ve -

.
3 A
L 4 ¢ " Ly =04514
— Ny \{_, %
k-
&
27008 ~
4 ‘Q V( ./bSI = 3'1
\ — % %
N - I T \ “““
’1 -

17070 ‘S
\\

é; " _ =07 =038 i ' =S
% 20 005 201 02 r03 r:04 =05 0 lmer rFLFﬁZS-m-S—r—Z:T‘—’ 57Ty
7
Lz = 0,235 ) 4
L N\,
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Calculo de las longitudes de los “stubs” del Ejercicio 2-37.
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primera opcion segunda opcion
Ly = 03861 Ly = 0451x
Ly = 0235x L, = 0429A

2.17 Resonancia, factor de calidad y cavidades resonantes

Ademas de lo ya visto en secciones anteriores, las secciones de linea
terminadas en cortocircuito tienen una aplicacidn muy importante en el
disefio y fabricacién de filtros, medidores de frecuencia, amplificadores y
osciladores. Especificamente, un tramo coaxial cortocircuitado en ambos
extremos puede, bajo ciertos pardmetros de trabajo, funcionar como una
cavidad resonante o resonador de cavidad. A muy altas frecuencias, un
resonador toma el lugar de lo que seria el conjunto de inductancias y
capacitancias empleadas a frecuencias mas bajas en circuitos “resonantes”
o “‘sintonizados”.

Antes de entrar en materia, recuérdese que un circuito resonante en serie

o en paralelo (Fig. 2-46) tiene una frecuencia resonante f, dada por la
ecuacion siguiente:

1
fo = ndIC (2-109)
L
) (\D L8 =—=c¢
—=C

(2) (b)

Fig. 2-46 Circuitos resonantes. (a) En serie. (b) En paralelo.
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Se dice que un circuito es resonante cuando responde o entrega a la salida
con amplitud maxima, para una cierta fuerza o sefial de entrada aplicada.
Esto ocurre a una cierta frecuencia de resonancia, en la que la reactancia
inductiva es igual en magnitud a la reactancia capacitiva; es decir: |

1
ol = —
\.._..-\,..-_J
magnitud de  magnitud de
la reactancia  la reactancia
inductiva capacitiva

Sustituyendo o = 2n/f, la igualdad anterior se resuelve para encontrar la
frecuencia de resonancia dada por la ec. (2-109).

Siahora se introduce la resistencia R que tiene todo circuito en la realidad,
los circuitos en serie y en paralelo adoptan la forma mostrada en la Fig. 2-47.

(2) (b)

Fig. 2-47 Circuitos resonantes. (a) En serie. (b) En'_paralelo.

La magnitud de la impedancia de entrada total del circuito resonante en
serie de la Fig. 2-47 (a) es minima a la frecuencia f;, (ec. 2-109), en la que
las componentes reactivas se cancelan. La corriente alcanza su valor maximo
bajo esta condicion, y se dice que el circuito esta en resonancia. A frecuencias
un poco arriba y un poco abajo de la frecuencia de resonancia £, la corriente
sera menor, obteniéndose asi una respuesta similar a la de la Fig. 2-48.
Notese que la caida de voltaje entre las terminales del capacitor con reactancia
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L —

Jo >/

Fig. 2-48 Respuesta deun circuito en serie a diferentes frecuencias. La corriente
es maxima a la frecuencia de resonancia.

X seria igual a v, = (X) (i). Es decir que, aun cuando el voltaje de entrada

aplicado al circuito sea bajo, originando cierta corriente { (maxima en
resonancia), €l voltaje en el capacitor seria muchas veces mayor, por un
factor igual a Q. Debido a esta magnificacion, este factor O del circuito
también se conoce como “factor de magnificacién”, 0 simplemente se le
dice “la Q” del circuito. Para el circuito resonante en serie bajo estudio, esta
O esta dada por:

0 = £ = = (2-110)

Mientras menor sea la resistencia del circuito, la sera cada vez mas
grande, a 1a frecuencia de resonancia. Enel casoideal,siR=0,la O tenderia
a infinito.

Por lo que se refiere al circuito en paralelo de la Fig. 2-47 (b), cuando esta
en resonancia, presenta una impedancia de entrada muy alta. En este caso,
el factor Q esta dado por:

Q = —D = & (2-111)

y la impedancia de entrada, en funcién de la frecuencia f, se puede calcular
a partir de la expresion siguiente, cuya demostracién se omitira en el texto:
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>/

Fig. 2-49 Impedancia de entrada de un circuito RLC en paralelo. Su magnitud es
maxima a la frecuencia de resonancia f;.

Z(f) = —
L+ jol L _ Jo (2-112)
’ Jg{fo f}

en donde f es la frecuencia de resonancia dada por la ec. (2-/09). La gréafica
de la magnitud de Z; se puede obtener a partir de la ec. (2-/12), resultando
una curva tipica como la mostrada en la Fig. 2-49. En resonancia, su fase
vale cero; para otras frecuencias varia entre +90° y -90°, volviéndose mas y
mas inductiva o capacitiva a frecuencias cada vez mas lejos de la de
resonancia.

El recordatorio que hemos hecho nos permite ahora suponer que en una
linea de transmision de longitud / con muy bajas pérdidas (o pequefio)
pueda obtenerse el fendmeno de resonancia. De hecho, ya se ha visto que la
impedancia vista a lo largo de una linea desacoplada se repite cada A/2, y
que hay maximos y minimos alternados cada A/4, que son puramente
resistivos y que constituyen las transiciones entre las impedancias inductivas
y capacitivas, y viceversa. Por ejemplo, una linea cortocircuitada esta en
resonancia cuando su longitud es igual a un multiplo impar de A/4, y su
modelo equivalente en teoria de circuitos seria precisamente el del circuito
RLC en paralelo de la Fig. 2-47 (b). Omitiremos aqui el desarrollo
matematico y presentaremos solamente los resultados de esta equivalencia.
Si la linea mide A/4 y sus pérdidas son bajas, al igualar las ecuaciones de la
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impedancia de entrada de la linea y de su circuito equivalente RLC, resulta
que:
Zy 27,

R = I = C
al “2fo 82, fo (2-113)

I

y de la ec. (2-111),1aQdela linea es:

= _& = ___E__ _ (Zo)(ﬂzfo) _ T
¢ Xp 2nfol (D) (2m f)(220) Aol (2-114)

De la ec. (2-114), se observa que si a/ es muy pequefia, la O de la linea de
bajas pérdidas cortocircuitada sera muy grande, de varios cientos o miles,
segun el caso. Es decir, que su impedancia de entrada es muy alta a la
frecuencia de resonancia; por lo tanto, las frecuencias bajas pasan libremente,
mientras que la frecuencia de resonancia es blogueada.

En el caso de una linea de W/4 terminada en circuito abierto, su circuito
equivalente seria el circuito RLC en serie de la Fig. 2-47 (). Ambos (linea
y circuito) presentan una impedancia de entrada muy baja, que bloquea a
las frecuencias bajas'y permite el paso libre de una onda a la frecuencia de
resonancia (cuando /= A4).

2

1

~ ™
T~

AN

Fig. 2-50 Topologia de un filtro pasa-banda usando secciones de linea resonantes.
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Las propiedades anteriores de resonancia se aprovechan para fabricar
cavidades resonantes. Existen diferentes tipos de cavidades y, como se vera
en ¢l capitulo 4, también se utilizan en sistemas de microondas con guias
rectangulares y circulares, donde adoptan la forma de “cajas’” rectangulares
o cilindricas con pequefias aperturas.

Tal como se expreso al inicio de esta seccion, las cavidades resonantes
permiten disefiar una gran variedad de elementos necesarios a altas
frecuencias, como filtros selectivos v medidores de frecuencia. A manera
de ejemplo, en la Fig. 2-50 se muestra la topologia de un filtro pasa-banda.

Ejercicio 2-38 Un cable coaxial rigido con aire en su interior presenta
una atenuacion de 0.0075 dB/m. Calcule el factor (J para un tramo

cortoctrcuitado hecho con ese tipo de cable, que mida A/4, a una frecuencia
de 600 MHz.

Solucion
a = 00075 dB/m = 0?2;5 Np/m = 0000864 Np/m
\ g
4 41600x10

Sustituyendo en la ec. (2-114):

0 = = = T = 7270
4al 0.000864 x 05

2.18 Problemas

2.18.1 Unalinea telefonica de uso interior, para efectuar la conexion de la
caja del teléfono a la red exterior, consiste de dos conductores paralelos de
cobre con diametro de 0.60 mm. La separacién entre los centros de los
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conductores es de 2.5 mm y el material aislante entre ambos es polietileno.
Calcule los pardametros L, C, R y G por unidad de longitud a una frecuencia
de 3 kHz. [L =942 nH/m, C =30 pF/m, R =122 m{¥m, G =112 p G/m].

/-
7

2.18.2 Un cable coaxial utilizado en sistemas de VHF, UHF y microondas
tiene conductores de cobre aislados entre si con polietileno. El radio del
conductor interno es de 1.5 mm y el del externo es de 4.8 mm. Obtenga los
parametros L, C, R y G porunidad de longitud a 100 MHz y a 1 GHz. [100
MHz: L = 232 nH/m, C = 108 pF/m, R = 363 m{¥/m, G = 13.6 pU/m;
1 GHz: L= 232 nH/m, C= 108 pF/m, R = 1.15 Q/m, G = 136 pn/m)].

2.18.3 Un cable coaxial empleado para transmitir potencias elevadas en
VHF, UHF y microondas est4 formado por dos conductores de cobre aislados
con aire. El conductor interno permanece centrado gracias auna fina y rigida
hélice vertebral de polietileno. El radio del conductor interno es de 10 mm
y el del externo es de 36 mm. Ignore la hélice de polietileno y suponga que
todo el volumen entre los dos conductores esta relleno de aire. Para este
cable grueso de alta potencia, calcule los pardmetros L, C, Ry G por unidad
de longitud a 100 MHz y a 1 GHz.
ol Yoo

2.18.4 Unalinea de transmision foqnaéla por dos\fphcas paralelas de niquel
(Fig. 2-10) tiene las dimensiones a = 0.25 mm, b = 6 mm. El grosor de las
placas es de 50 pm. Determine los pardmetros L, C, R 'y G por unidad de
longitud a 10 GHz, suponiendo que el dieléctrico entre las placas es cuarzo.
[L =52 nH/m, C =807 pF/m, R=17 {/m, G =38 mO/m].

2.18.5 Las constantes primarias de una linea telefénica bifilar abierta son:
R=6x10"2C/m, L=2x108H/m, C=5x10"2F/my G=0.3x10"° {/m.
Calcule la impedancia caracteristica de la linea y la constante de propagacion
auna frecuenciade 10kHz. [Z, = 632.6 —j14.8 ), y=(4.84 +7198.75)x1078].

2.18.6 Utilizando los mismos datos del problema 2.18.1, suponga que al
final de la linea hay un aparato receptor que presenta una impedancia de
entrada de 600 Q. Obtenga el coeficiente de reflexién en la carga.
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2.18.7 Un cable coaxial tiene los siguientes parametros a 10 MHz: R =
3x1073 Q/m, L =03 x10° H/m, C=9x10"2 F/my G =3.5 x107® U/m.
Determine su constante de atenuacion en dB/m, su impedancia caracteristica,
y la relacion de onda estacionaria cuando al final del cable se conecta una

carga con impedancia de 60 + 40 Q. [o. = 2.85 x1073 dB/m, Z, = 182.6 +
Jj0.55Q, ROE=312].

2.18.8 Usando los mismos datos del problema 2.18.3, suponga que el cable
mide 10 km. En el extremo transmisor hay un generador con voltaje interno
de 10 V e impedancia interna de 50 (), a una frecuencia de 100 MHz. Las
caracteristicas de la carga permiten considerar que la linea esta acoplada.
Obtenga la eficiencia de la linea, tomando en cuenta las pérdidas de la misma.

2.18.9 Uncable coaxial con impedancia caracteristica de 75 £ termina en
una carga resistiva de 100 €, a una frecuencia de 600 MHz. Diga cuanto
vale la impedancia vista en los puntos siguientes sobre la linea: a) en la
carga, b) a 10 cm. antes de la carga, ¢) a /4 antes de la carga, d) a A/2 antes

de la carga, y €) a 3A\/2 antes de la carga. [Z = 100 Q, Z = 38. 8+]102Q
Z2=56.25Q,Z=100Q, Z= 100 Q].

. 2.18.10 Considere una linea sin pérdidas con 2 m de longitud, que a cierta
frecuencia de medicidén es menor que A/4. Las mediciones al terminar la
linea en cortocircuito y en circuito abierto dieron impedancias de entrada
de j110 Q y —52 Q, respectivamente. Evalie la constante de fase y la
impedancia caracteristica de ia linea. [} = 0.484 rad/m, Z, = 75.6 Q}].

“v2.18.11) En cierta linea de transmision sin pérdidas, con impedancia
caracteristica Z, = 50 €2, se midi6 en el laboratorio un VSWR de 3.20, y se
encontrd un minimo de voltaje a una distancia de 2.6 longitudes de onda,
medida desde la carga hacia el generador. Use la carta de Smith y encuentre
el valor de la impedancia de la carga.

*2.18.12) Al final de una linea con Z; = 75 € se conecta una carga con
impedancia de 75 + 25 Q. La longitud de onda de la onda incidente en la
linea mide 1 m. Con la carta de Smith encuentre: a) el V'SWR, y b) la posicion
del primer minimo a la izquierda de la carga. [a) VSWR = 1.4, b) posicion =
36.2 cm].
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: 2.18.1_3,‘?» Una linea de transmisién sin pérdidas tiene una impedancia
caracteristica de 100 Q y esta terminada con una carga compleja de 120 +
780 Q. Se desea acoplar esta linea con un tramo de A/4 en serie. Encuentre:
a) la distancia necesaria entre el acoplador y la carga, y b) la impedancia
caracteristica del acoplador. [a) 0.0775 A, b) 145 Q].

2.18.14 » Use la carta de Smith para encontrar la impedancia que debe tener
la carga (Z,) de una linea, cuya impedancia caracteristica es Z,, de tal forma
que el ROE o VSWR tenga los valores especificados a continuacién, a una
frecuencia de 3 GHz.

posicidn del primer
minimo de voltaje w

Zy E \ Zr
| R
d
1.52 cm 20 [Z,=(1-j07 Z]
438cm | - 20 [ Z, =(0.56 +/03) Z, ]
2.08 cm 4.0 [Z, =(198-,19) Z;]

2.18.1_5,.) Una linea sin pérdidas con impedancia caracteristica de 75 Q
termina en una carga con Z, = 15 + ;75 ). Se desea usar un equilibrador --
reactivo con el fin de acoplar la linea. Encuentre la posicion y la susceptancia -+
capacitiva normalizada que debe tener el “stub” en el punto de conexion
con la linea principal. [0.328 A antes de la carga, by = 3].

'~l€2.18;16i Un cable coaxial relleno de polietileno (g, = 2.26) tiene una
impedancia caracteristica de 50 Qy una longitud de 25 m. El cable se utiliza .
para alimentar a una carga compleja de 75 - j30 € a 600 MHz. Calcule: a) \
el coeficiente de reflexion de voltajes en la carga (magnitud y fase); b) la
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distancia, en metros, entre la carga y el primer minimo de voltaje de la onda
estacionana; c) el valor del V'SWR. Resuelva el problema usando dos métodos
diferentes: 1) analiticamente, 2) con la carta de Smith.

-2.18.17) Para el mismo cable del problema anterior, encuentre las

.

caracteristicas de un acoplador de impedancias para eliminar la reflexion
en la carga. D€ dos opciones: a) linea de A/4 en serie, b) linea terminada en
corto circuito ( 1 “stub™), en paralelo con el cable. Resuclva las dos opciones
de este problema apoyandose en la carta de Smith.

2.18.18; Se tiene un cable con una impedancia caracteristica de 50 Q. En
el extremo final del cable hay una carga con impedancia desconocida, pero
se sabe que la relacion de onda estacionaria es igual a 2. También se sabe
que la distancia entre puntos adyacentes de voltaje minimo es igual a 30 cm.
Ademas, se sabe que si se retira la carga desconocida y se le sustituye por
un corto circulto, entonces todos los puntos de voltaje minimo se mueven

7.5 cm hacia el generador. ;Cual es el valor de la carga desconocida, en
ohms? [Z, = 40 + ;29 Q].

2.18.19 Setiene una linea con pérdidas. La linea mide 1.5 A, su impedancia
caracteristica es de 50 €2, y las pérdidas totalcs en la longitud de la linea son
de 3 dB. Si en el extremo final de la linea se pone una carga de 100 O,
icuanto vale la impedancia de entrada de la linea? [£, = 70 Q]. Qe

2.18.20. Se tiene un cable coaxial cuya impedancia caracteristica es igual
a 150 Q. El cable termina en una carga desconocida y tampoco se conoce la
longitud total del cable. Suponiendo que con la carta de Smith se calculd
que a una distancia de 5 A antes de llegar a la carga la impedancia normalizada
de entrada vale 0.4 — 0.2, ;cuanto vale la impedancia vista por la sefial que
viaja hacia la carga precisamente dos longitudes de onda antes de llegar a la
carga? ;Cuanto vale la admitancia a 0.15 A antes de llegar a la carga? [Z =
60 - ;30 Q), Y=0.005 —,0.0053 O].

2.18.21 Una linea sin pérdidas con Z, = 100 €2 termina en una carga con
Z, =200 -;300 Q. Use la carta de Smith y calcule la impedancia de entrada
de la linea, si ésta mide: a) 0.125 A, b) 0.5 A, ¢) 0.8 A. También obtenga el
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coeficiente de reflexién en la carga y el VSWR de la linea. [a) Z, = 22 —
j60 Q,b) Z, =200 - ;300 Q, c) 21 +/59 Q, p, = 0.745£-26.6°, VSWR =
6.84]. Cambia v bl ounpton

2.18.22‘_,_?) Una linea de transmision con Z, = 50 Q opera a una frecuencia de
1.875 GHz. El valor de la impedancia de la carga se desconoce, pero se
sabe que el VSWR vale 2 y que la distancia entre maximos adyacentes de
voltaje de la onda estacionaria es de 8 cm. También se sabe que el primer
minimo de voltaje estd a 1.5 cm a la izquierda de la carga. ,Cuanto vale Z, ?
Considere aire como dieléctrico en la linea. [Z, =32.5 —j22.5 Q].

2.18.23 Setiene una linea de transmision sin pérdidas y desacoplada, como
se indica en la figura. Se desea acoplarla con dos “stubs”, colocados en los
puntos mostrados. Use la carta de Smith y encuentre la longitud minima
que deben tener los “stubs”. [L, =0.136 A, L, = 0.151 A].

MR N4

g »l
L | La
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™
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Zy=100Q Z; =50 +/100 Q

- I~ o

!

. 2.18.24¢ Una linea sin pérdidas con admitancia caracteristica de 0.01 O
termina en una carga con admitancia Y, = 0.004 + j0.006 O_calcule la
posicion y la longitud de un equilibrador reactivo que permita acoplar a la
linea. [0.078 A antes de la carga, L = 0.102 A].

2.18.25 Una linea de transmisién con Z, = 50 Q2 tiene una carga con Z, =
60 + j80 Q. Se necesita acoplarla con dos “stubs”, separados A/8 entre si.
Como requisito, el primer “stub” debe ir conectado en el mismo punto donde
esta la carga. Encuentre la longitud de cada “stub”. [L, = 0351 A, L, =

0.094 A].
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Aplicaciones de las lineas
de dos conductores |

3.1 El cable bifilar

De acuerdo con lo expuesto en la seccién 1.3, el cable bifilar, en su forma
de linea desnuda o abierta (es decir, con aire entre los dos conductores), fue
el primero en utilizarse como medio de transmision para telefonia, ya bien
entrada la segunda mitad del siglo XIX. Generalmente, la separacion entre
los conductores era de unos 20 cm. Con tal geometria, y por el hecho de
emplear al aire como dieléctrico, la atenuacion en cada linea era
relativamente baja, y las sefiales transmitidas podian viajar varias decenas
de kilémetros sin que fuese necesario usar ningun tipo de amplificacion.

Sin embargo, cada linea desnuda sélo podia transmitir un canal de telefonia
a la vez (véase la Fig. 1-8). Con el transcurso del tiempo, este medio de
transmision fue cayendo en desuso, pues la introduccion de nuevos materiales
aislantes y el propio crecimiento del trafico telefénico impulsaron el uso de
los cables multipar (seccion 3.2). Estos ultimos consisten de muchas lineas
bifilares individuales colocadas en paralelo, en forma de paquete, dentro de
una misma cubierta plastica comun; a su vez, cada una de estas lineas bifilares
puede tener papel o polietileno como aislante entre sus dos conductores, cuya
separacion ahora es de unos cuantos milimetros.

Ademas de su amplia y obligada utilizacién en los cables multipar, los
cables bifilares individuales o sencillos también se siguen empleando en una

203
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diversidad de aplicaciones en comunicaciones y electronica. Por ejemplo, en
las conexiones de audio de los equipos modulares con sus bocmas respectivas, en
los aparatos personales portatiles de radio o de discos compactos
(popularmente conocidos como “walk-man’), en microfonos, en aparatos
telefénicos caseros, en redes locales para la transmision de datos en los
interiores de edificios* y, en general, en todos aquellos casos en los que no
se requiera usar un ancho de banda muy grande ni frecuencias muy elevadas.

Como ya se ha visto en el capitulo 2, la separacion entre los conductores y
el tipo de aislante entre ellos determinan el valor de la impedancia caracte-
ristica Z, de un cable bifilar. Este dato, ademas de otros, es proporcionado
generalmente por los fabricantes en sus catalogos. Sin embargo, recuérdese
que Z, tiene cambios si gnificativos a bajas frecuencias, porque hay corriente
dentro de los conductores y esto influye en la inductancia de la linea. Por lo
tanto, el valor dado por el proveedor es una cifra promedio dentro del rango
de frecuencias sugerido para el uso de cada linea en particular.

En la Fig. 3-1a se muestra la forma tipica que tiene la curva de la magnitud
de la impedancia caracteristica, en funcién de la frecuencia, para un cable
bifilar. Se observa que, a medida que la frecuencia aumenta, esta magnitud

1Zol *
'y
] 50 —
4504 —_
. .
300— 10 -
150 —
T T T | T T T |
1 10 100 1 10 f 1 10 100 1 10 f
kHz kHz kHz MHz = MHz kHz kHz kHz MHz MHz
(a) (b)

Fig. 3-1 Curvas tipicas de una linea bifilar arbitraria: a) magnitud de la
impedancia caracteristica, b) atenuacion.

* La tecnologia actual permite transmitir en distancias cortas a velocidades de hasta varios
Mbps.
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tiende hacia un valor constante. Desde luego, esto coincide con la teoria vista
en el capitulo anterior. Por lo que se refiere a la fase de Z,, no mostradaen la
figura, recuérdese que también tiene cambios importantes con la frecuencia,
pero que conforme ésta aumenta, dicha fase tiende a cero grados, ya que Z,

es practicamente real pura o resistiva, Nétese que la curva exacta para un

cabl_g_g_g_géfticigl_z_l_r_ quepep'c}g@ del metal de sus conductores (cobre), de sus

radios y de la separacién entre ambos®, asi como del tipo de aislante

e et

empleado. Si fuese necesaria, esta curva se le podria solicitar al fabricante

Rt I SR

del cable, o bien, podria obtenerse con un sencillo programa de computadora
que siga el procedimiento visto en los ejercicios de las secciones 2.1y 2.2.
Asimismo, con el programa también se podria obtener de una buena vez la
curva del coeficiente de atenuacion o, pues se conocerian los parametros de
la linea R, L, Cy G a diferentes frecuencias. La forma tipica de esta segunda
curva se muestra en la Fig. 3-1b. Se observa que la atenuacién aumenta con
la frecuencia y que, en consecuencia, la linea es impractica a altas frecuencias.
En conclusién, la impedancia caracteristica de un cable bifilar puede valer

hasta varios cientos de ohmsy su atenuacion puede ser de varias decenas de
decibeles por kilometro. Como simple comparacion, y aunque sus aplicaciones
sean evidentemente distintas, recuérdese de lo visto en la seccion 1.3, que
una fibra optica tiene en la actualidad mucho menos que un decibel de

atenuacion por kilometro.

3.2 El cable multipar trenzado

Tal como se comentd en la seccion anterior, el rapido crecimiento del
trafico telefénico trajo consigo la invencion 'y la popularidad de los cables
multipar. Algunos solamente tienen dos pares en su interior, pero otros
pueden constar de docenas o cientos. El término par equivale a una linea
bifilar individual, cuyos conductores de cobre tienen diametros tipicos de
entre 0.5 y 2.0 mm, segun €l fabricante y el uso especifico del cable. Por lo
general, la separacion entre los ejes de los dos conductores es de 1.5 veces
el diametro de cualquiera de ellos.

* A una determinada frecuencia, Z, aumenta progresivamente conforme se hace mayor la
separacion entre los conductores de la linea bifilar. En un cable coaxial también se observa
un comportamiento similar, pues Z, aumenta conforme la distancia entre los conductores
interno y externo también se incrementa, dejando fijo el grueso del conductor interno.
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El aislante que ahora se emplea cominmente entre cada pareja de
conductores es polietileno. También es comin colocar dentro de un cable
multipar a los pares individuales “por parejas”; a cada una de estas parejas
de pares se le llama cuadrete. En la Fig. 3-2 se ejemplifica como es la
colocacién tipica de los pares dentro de un cable multipar cualquiera. Notese
que los cuadretes estan distribuidos en capas anulares concéntricas.

Entre otras aplicaciones, los cables multipar se emplean en redes locales de
transmision de datos y en lineas interurbanas de telefonia multicanal. Ademas,
en todo el mundo se utilizan para llevar las sefiales de los abonados de una
zona desde un punto concentrador o caja de registro hasta la central telefonica
que les corresponda. La marafia de pares y cuadretes es tal, que se emplean
cédigos de colores y franjas para identificarlos a la hora de hacer las
conexiones pertinentes de instalaciéon o mantenimiento. Asi, por ejemplo,
la cubierta de un cierto cuadrete podria ser roja, con una franja azul; la de
otro seria verde, con una franja negra; y asi por el estilo.

En este tipo de cables se presenta el fenomeno de la diafonia, debido a la
cercania entre los pares y al aislamiento o blindaje imperfecto que hay entre
ellos. Este acoplamiento entre lineas se traduce en capacitancias parasitas y
se manifiesta como una interferencia que reduce la calidad de la transmision
en cada linea. Generalmente, los fabricantes de cables proporcionan
informacion al respecto con cifras o curvas de nivel de diafonia*, que conviene

proteccion

blindaje de
plomo o
polietileno
con cinta
de aluminio

Fig. 3-2 Colocacién tipica de los pares y cuadretes dentro de un cable multipar.

* En inglés sc le llama Near-End-Crosstalk o NEXT.
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tomar en cuenta al disefiar la instalacion. Este nivel de diafonia se especifica
en decibeles por cierta longitud del cable multipar y los valores permisibles
estan definidos por la CCITT*, a traves de estandares recomendados.

E| fenémeno de la interferencia por diafonia se puede reducir signifi-
cativamente torciendo a los pares** como se ilustra en la Fig. 3-3. Esta
técnica de trenzado le da el nombre de cable maltipar trenzado a todo el
conjunto.

Como comentario final, vale la pena aclarar que el rapido crecimiento de
las redes locales en banda base para la transmision de datos le ha dado un
nuevo impetu al uso de los cables bifilares y multipar, ya que las distancias
entre las computadoras y demas equipos periféricos de una red son cortas,
del orden de 10 a 300 metros, y no €8 precisamente necesario usar cable
coaxial o fibra optica. Por ejemplo, desde principios de los afios 90, existen
estandares de cables multipar capaces de transmitir sefiales de voz, datos 'y
video a velocidades de hasta 150 Mbps a distancias de casi 100 metros. Esto
se logra con estandares de alta calidad en la manufacturay la instalacion de
los cables trenzados, y el tema es parte de los nuevos “sistemas de cableado
estructurado”. En todo caso, la eleccion de un tipo de cable u otro dependera
del costo y de las necesidades de crecimiento a largo plazo de una red. También
es importante mencionar que los pares de cables pueden colocarse en paralelo
sobre un mismo plano para formar listones; éstos tienen la ventaja de que
pueden colocarse con facilidad por debajo de la alfombra de una oficina.

par #2

par #1

Fig. 3-3 Dos pares trenzados, equivalentes a un cuadrete.

» CCITT = Comité Consultatif International de Télégraphie et Téléphonie, de la Unidn
{nternacional de Telecomunicaciones.
** En inglés, esto se designa como “twisted pair”.
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3.3 El cable coaxial terrestre

Hasta principios de los afios ochenta, época en que las fibras Opticas
comenzaron a emplearse en las redes de gran capacidad, el cable coaxial era
la Unica alternativa alambrica de banda ancha. Por tal razon, fue la tecnologia
favorita para servicios como la telefonia multicanal terrestre y la distribucion
urbana de television de paga. De hecho, este segundo mercado aun sigue
dominado casi en su totalidad en la mayor parte del mundo por las redes
comerciales de cable coaxial. Tradicionalmente, las empresas propietarias
de estas redes han transmitido television analogica en FDM*, pero el exitoso
surgimiento del servicio de radiodifusion directa de TV digital por satélite
las obligara a digitalizarse también, con el fin de aumentar su cantidad de
canales y poder competir, si es que desean sobrevivir a largo plazo.

Durante muchos afios, el cable coaxial ha tenido diversas aplicaciones en
la interconexion de equipos electréonicos y de cémputo, en sistemas de
vigilancia, en comunicaciones industriales, en instrumentos de medicion y
aparatos médicos, en proyectiles y lanzadores de satclites, en cables

proteccion proteccion

conductor
externo

conductor
interno

Fig. 3-4 Cable con cuatro “pares” coaxiales.

* FDM = [requency Division Multiplexing o multiplexaje (también multiplexacion o
muiticanalizacion) por divisién en frecuencia.
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submarinos, etc., y todavia sigue siendo una tecnologia muy atractiva para
la mayoria de estos usos y otros. Es un producto maduro, confiable,
relativamente econdémico y facil de instalar. Ademds, posee su propio
“territorio” en el espectro de radiofrecuencias, pues transmite optimamente
(en el modo TEM) a frecuencias muchisimo mas bajas que las necesarias
en los sistemas Opticos.

Un cable coaxial también puede ser visto como si fuese un “par” de
conductores, s6lo que éstos son concéntricos y coaxiales (tienen un eje comuin
y de alli el nombre del cable). Aligual que en el caso de los cables bifilares
multipar, es posible emplear cables coaxiales multiples, que obviamente
contienen varios cables coaxiales individuales (Fig. 3-4). Recuérdese que,
en teoria, el blindaje propio de un cable coaxial es excelente, pero de
cualquier forma puede haber pequefios acoplamientos indeseables entre un
cable y otro. Por ello, y con el fin de asegurar una proteccion contra la
diafonia, especialmentc en las frecuencias mas bajas, cada par coaxial es
rodeado por una o mas cintas o hilos de acero, enrollados helicordalmente.
Esta armadura funciona como un doble blindaje y, ademas, le da al cable
una gran resistencia mecanica.

La impedancia caracteristica, el coeficiente de atenuaciéon y demas
parametros de transmision de un cable coaxial se pueden calcular de acuerdo
con la teoria expuesta en el capitulo 2. Nuevamente, al 1igual que en el caso
de la linea bifilar, las curvas tipicas de impedancia y atenuacion (Fig. 3-5)
son funcion de la frecuencia, de la geometria transversal y las dimensiones
del propio cable, y del dieléctrico empleado entre los conductores. Se observa
que la atenuacion crece con la frecuencia y, en consecuencia, impone en la
practica un limite de operacion Recuérdese que la resistencia de los
conductores es proporcional a \/7 y que la conductancia es proporcional a
f. De manera que la grafica de la Fig. 3.5 b es la suma de las curvas de
atenuacion producidas por los conductores y por el dieléctrico; en las
frecuencias mas altas, las pérdidas por el dieléctrico son mayores que las
pérdidas en los conductores.

En el campo de la telefonia multicanal FDM se aprovechan varios MHz
de ancho de banda (hasta un maximo de 60 MHz), para enviar miles de
canales por un mismo cable coaxial individual. Estos enlaces pueden ser de
larga distancia o entre las centrales telefonicas dentro de una misma ciudad.
Aln existe instalada y en operaciéon mucha infraestructura de este tipo. Sin
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Zly =
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Fig. 3-5 Curvas tipicas para un cable coaxial arbitrario: a) maguitud de la
impedancia caracteristica, b) atenuacion (escala logaritmica).

embargo, los procesos de privatizacion de muchas redes telefonicas en el
mundo, con sus correspondientes inversiones, el fomento de la competencia
entre las empresas, y la madurez actual de los sistemas oOpticos, han
impulsado las interconexiones urbanas entre centrales digitales por medio
de fibras opticas. Igualmente, se han instalado redes terrestres de larga
distancia y cables submarinos con esta nueva tecnologia, como se vera mas
ampliamente en el capitulo &.

La atenuacion en un cable coaxial obliga a colocar muchos repetidores o
amplificadores a lo largo de la linea, cuando ésta es larga. Segun el tipo de
cable y su uso, la distancia promedio entre repetidores consecutivos puede
ser de entre 1 y 3 kilometros. Sin duda, resulta importante que la atenuacion
sea lo mas baja posible, de modo que el numero de repetidores disminuya,
asi como el costo total del enlace.

Matematicamente, es posible encontrar las dimensiones 6ptimas de un
cable coaxial, para que trabaje en surango minimo de atenuacion. Se puede
demostrar que esto ocurre cuando ¢l conductor externo tiene un radio inte-
rior (r,) que mide de tres a cuatro veces el radio del conductor interno (r ).
En teoria, la atenuacion minima se obtiene cuando r,/r, = 3.6. Es evidente
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que el cociente de radios que se elija finalmente para el cable también influira
en el valor de la impedancia caracteristica, misma que ademas depende
inversamente de la raiz cuadrada de la constante dieléctrica relativa del
aislante.

Por lo general, los dos conductores de un cable coaxial son de cobre, aunque
puede haber disefios especificos con aluminio recubierto de cobre, acero o,
inclusive, plata. El aluminio es mas ligeroy mas barato que el cobre, de
modo que el costo del cable se puede reducir. En cuanto a los dieléctricos
empleados, cuando la linea es rigida se prefiere usar simplemente aire; en
este caso, la distancia entre los conductores se conserva con pequenos
separadores plasticos colocados en ciertos puntos a lo largo de la linea. En
cambio, en los cables semirigidos o flexibles es comun encontrar aislantes
como el polietileno, polipropileno, teflém, y otros compuestos. También existen
disefios de lineas con aislante de espuma s6lida, hecha de los mismos
compuestos anterores.

De todo lo anterior, no es ninguna sorpresa descubrir que en el mercado
haya, al igual que en el caso de las lineas bifilares, cables coaxiales con
impedancias caracteristicas muy diversas. Sin embargo, por limitaciones
dimensionales y de fabricacion, el rango disponible en la practica es menor
para los coaxiales que para 1as lineas de dos hilos. La impedancia caracteristica
de los cables coaxiales se encuentra aproximadamente en el rango de
20 Q < Z, <200 Q. Asi, por ejemplo, para aplicaciones de video y dis-
tribucion de television por cable se usa una Zy= 75 Q; para sistemas de
computo, radiotransmisién, aplicaciones industriales y equipos de comu-
nicacién por satélite hay cables con Z, = 50 Q; y para la conexién de
computadoras también se emplea Z, =93 Q.

Por supuesto, la velocidad de propagacion en €stos cables también varia.
Generalmente, es de 60% a 80% del valor de la velocidad de la luz en el
espacio libre, segun la permitividad relativa del aislante entre los conductores.
Y en cuanto al coeficiente de atenuacion, en funcion de la frecuencia, €s
evidente que cada cable tiene su propia curva representativa. En la Fig.
3-5b se mostré la forma tipica de dicha curva, simplemente como un ejemplo.
En ciertas ocasiones, los fabricantes de cables proporcionan la grafica
correspondiente; en otros casos, suministran una tabla indicativa parecidaa

la Tabla 3-1.
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Tabla 3-1 Tabla indicativa tipica de la constante de atenuacion en un cable co-

axial de 50 Q con polietileno sélido como aislante (vp = 66%). Los datos pueden
variar, segun el fabricante.

0. o3
s0 b6
200 {13
400 19

3.4 El cable coaxial submarino

Tal como se menciono en el capitulo 1, durante la primera mitad del siglo
XX todos los enlaces telefonicos intercontinentales fueron inalambricos y de
baja confiabilidad. No fue sino hasta 1956, cuando se instalé el primer cable
coaxial submanno, que, al fin, fue posible aumentar tanto la confiabilidad
como el numero disponible de canales telefénicos simultaneos. En los afios
sesenta, al mismo tiempo que mas cables coaxiales submarinos eran tendidos,
también florecieron las comunicaciones mtermacionales por satélite. Las tarifas
eran similares en ambos sistemas.

El medio ambiente en el que un cable submarino debe subsistir es muy
distinto al de un cable terrestre. Por lo tanto, sus disefios también son diferentes,
especialmente en lo que se refiere a la proteccion del cable contra el agua y
las altas tensiones. Desde luego, la instalacion y el mantenimiento son mas
complicados y costosos, en particular si se piensa en los trabajos necesarios
para corregir ia falla de un repetidor localizado en las profundidades de algiin
oc¢ano. Con ¢l fin de reducir este riesgo, es entonces deseable emplear el
menor numero posible de repetidores. De la teoria vista en el capitulo 2, se
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deduce que la atenuacién o €S proporcional a 1/[In (b/a)], en donde by a
son, respectivamente, los radios de los conductores externo e interno. Luego,
si b aumenta, o disminuye (véase tambien la seccion 3.3). Por esta razodn, y
también para fines de resistencia mecanica, los cables coaxiales submarinos
se fabricaron de mayor grosor que los terrestres; generalmente, sus
conductores externos tienen diametros de cerca de 4 cm. La diferencia di-
mensional con un cable coaxial comun y corriente €s evidente.

El dominic submarino de los cables coaxiales no dur6 mucho tiempo; si
acaso, un poco mas de un cuarto de siglo. A partir de 1986, todos los nuevos
cables submarinos que s¢ han instalado son de fibra dptica monomodo (véase
el capitulo 8). El coaxjal submarinc mas poderoso fue el TAT-6
(Transatlantico #6); en sus buenos tiempos, transmitia 4,000 canales
telefonicos y sus cientos de repetidores estaban espaciados unos Nueve
kilometros entre si.

Sin embargo, a pesar de la obsolescencia tecnologica de los coaxiales
submarinos, es justo sefialar que toda la experiencia ganada en su fabricacion,
instalacion, operacion y mantenimiento ha sido muy atil para optimizar
algunos aspectos de los procesos equivalentes en el caso de los cables con
fibra optica. Las enormes tensiones mecanicas durante el tendido; la inmensa
presion del agua, que practicamente “aplasta” al cable y puede alterar su
circunferencia; el jaloneoy los dafios provocados por el oleaje y las anclas de
bugques o barcos pesqueros, la erosion por el roce con rocas; la necesidad de
alimentar de energia eléctrica a los repetidores; 1a alta impermeabilidad y
resistencia a la salinidad que se requieren; todos éstos son tan solo algunos
de los muchos problemas comunes que deben ser resueltos para todo cable
submarino, sea coaxial 0 de fibra Optica.

Asi, por ejemplo, entre otras medidas de proteccion, los tramos de cable
que se instalan cerca de las costas, donde 1a profundidad es baja, siempre son
mas gruesos y resistentes que los que S€ colocan en el mar profundo. Esta
mejora mecanica adicional se logra enrollando helicoidalmente alrededor del
cable una armadura de hilos de acero. A su VeZ, dicha coraza va protegida
con una nueva capa de material plastico altamente resistente. |

Por lo que se refiere 2 los nuevos cables submarinos de fibra 6ptica, en el
capitulo 8 se mencionan sus caracteristicas principales. No solo resalta su
mayor capacidad de trafico, parametro que comunmente se emplea para
justificar su uso, sino también la separacion entre sus repetidores, que €S
mucho mayor que €n el caso necesario para los coaxiales.
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Teoria de las guias de ondas

4.1 Introduccién

E| método matematico que S¢ utiliza para analizar una determinada linea
o ducto de transmision depende fundamentalmente del tamafio eléctrico
del espacio por el cual se propagan las ondas electromagnéticas. Todo es
cuestion de escala.

Si el espaclo es pequeno comparado con la longitud de onda caracteristica,
Ao, entonces se aplican la teoria de circuitos de corriente alterna y 1a teoria
general de lineas de transmision vistas €n el capitulo 2.

Cuando dicho espacio (la seccion de corte rransversal de la linea o ducto)
tiene dimensiones del mismo orden que el tamafio de la longitud de onda
caracteristica, ocurren efectos de propagacion de la onda que pueden ser
descritos resolviendo 1as ecuaciones de Maxwell y empleando campos
* electromagnéticos, en lugar de corrientes y voltajes como en el capitulo 2.
Estos conceptos ya st plantearon de manera introductoria en las secciones
1.4y 1.5.

En cambio, si el espacio (por ejemplo, el aire o “el espacio libre™) por el
que una onda electromagnética viaja es grande comparado con 1a longitud de
onda caracteristica, €8 valido describir el comportamiento de propagacion,
en forma muy aproximada, por medio de una onda electromagnética plana.
Mientras mayor e el espacio de propagacion en términos eléctricos, mejor
sera la aproximaci(')n usando una onda plana (Tabla 4.1).

215
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Tabla 4-1 Metodo de anahsls segun las dlmcnswnes del cspacm de propagacmn

E',: "'“Ll«'\\‘f‘ "1 _ﬂ.,ﬂ_ g z‘ H‘j’v‘%!:’— AT e 4 it
i Espamo de propagacmn f‘Metodo 'de ‘;anéhms

o0 Teorla de circuitos de c.a. y teorfa

0 | e Campos ‘electrzor.nagnét_ico's y modos
| | - superiores de propagacion =
> Ao B - Onda electromagnetlca TEM plana y

uniforme

Los efectos de propagacion en las guias de ondas cuyas dimensiones
transversales son comparables a A, seran estudiados en este capitulo. Se
veran las guias rectangulares y circulares, que son las de mayor uso en los
sistemnas practicos de microondas terrestres y comunicaciones por satelite.
También se estudiara el comportamiento de las placas paralelas y de la guia
de ondas eliptica [véanse las Figs. 1-3 b), f), g) y h)]. Con la excepcion de
las placas paralelas, las demas guias son “huecas”, pues consisten de un
solo conductor cerrado, en cuyo interior generalmente hay aire.

Con el fin de entender mejor qué ocurre dentro de una guia hueca (rectan-
gular, circular o eliptica), el presente analisis se iniciara con un recordatorio
de las propiedades de una cenda electromagnética plana; despucs se tratara
el caso de las placas paralelas, que pueden conducir tanto una onda TEM
como también modos superiores; y finalmente, se estara preparado para
analizar las guias de un solo conductor o huecas.

4.2 La onda electromagnética plana

Por definicidon, una onda TEM es aquella cuyos campos E y H son
perpendiculares entre si, y ambos a la vez son perpendiculares a la direcci6n
de propagacion (Fig. 1-13), misma que se designara como la direccion a lo
largo del eje z. Si ademas de lo anterior, la magnitud y la fase de cada
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X? J

plano
7 = constante

,_,A:f,/ :
Mﬁ{ﬁﬁf/
i ﬁ}}ié;
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direccion 4 H !
g?\f; y } "/./:L/
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Fig.4-1. Una onda plana tiene sus campos conl la misma magnitud y fase en
todos los puntos de un plano z = constante que €S perpendicular a la direccién de
propagacion. |E| en V/my [H| en A/m.

campo son iguales en todos los puntos de un plano cualquiera, para el cual
2 es constante, entonces 12 onda es plana. Es decir, enun plano z = constante
perpendicular a la direccion en que viaja la onda, los campos E y H son
independientes de las coordenadas x y y (Fig. 4-1); en planos paralelos con

Fig. 4-2. Variacién senoidal de los campos E y H con relacion a la direccion z.
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valores de z diferentes, los campos aumentaran o disminuiran de valor, de
acuerdo con la periodicidad de la onda (Fig. 4-2), pero seguiran siendo
iguales en todos los puntos de cada nuevo plano en cuestion. Ambos cam-

pos, E y H, estan en fase, pues alcanzan sus valores maximos al mismo
tiempo.

4.2.1 La onda plana en un medio sin pérdidas

Para encontrar la expresion matematica de una onda plana, es necesario
resolver las ecuaciones de Maxwell. Estas ecuaciones sc presentaron en la
seccion 1.5, pero por facilidad se repiten a continuacion:

VxE(r,) = - g-t—B(r,t) (4-1)
VxH(r,t) = J(r,t) + a’—O:'D(r,r) (4-2)
VB(reH=0 - o (#3)
V-.D(r,t) = p(r,1) (4-4)

con J=J genie * I conduccion (4-3)

a.,

Considérese ahora que el medio de propagacion es el “espacio libre”, con
conductividad igual a cero y sin fuentes de radiacién presentes (cargas y
corrientes). Las fuentes (p y J fuente) S1 €Xisten, pero estan en algin lugar
lejano del espacio en el que ahora viaja la onda y donde quiere encontrarse
su solucién matematica. Por tanto, J rvaleceroenlaec. (4-5),y p, la densidad
de carga, también vale cero en la ec. (4-4). Ademas, como la conductividad
o del espacio libre se considera igual a cero, ydadoqueJ duccisn = OF, €l
producto da cero, y entonces toda la densidad de corriente J de la ec. (4-5) es
igual a cero.

Por consiguiente, las cuatro ecuaciones de Maxwell, para encontrar la
solucion de propagacion en el espacio libre, se reducen a: ’
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VXE(eD) = - S B(r) (4-6)
VxH(r,t) = %D(r,t) (4.7)
v.-B(r,t) = 0 (4-8)
V-D(r,t) =0 | (4-9)

Antes de intentar resolver estas ecuaciones, conviene introducir la
herramienta auxiliar de los fasores para los campos, tal como se hizo en el
capitulo 2 para los voltajes y corrientes. Para esto, s supone que los cam-
pos eléctrico y magnético tienen una dependencia sengidal con relacion al

tiempo, a una frecuencia angular ® = 2nf, es decir:

o
s ) - \.;)

E(r,t)= E)E‘_)%cos[g;:-éf(;)\] (4-10)
H(r,t) = Hy(r)cos[os +0(r)] (4-11) l

en donde la magnitud de E, y la fase © s6lo son funciones del vector de
posicion r. Ahora, si se definen los fasores de E y H como funcionesder,de
la manera siguiente:

E(r) = Eo(r) e/®0 7T (4-12)

H(r) = Hy(r) e/°" (4-13)

entonces, las ecs. (4-10) y (4-1 1) se pueden reescribir como*:
B(r,0) = Re[E(r)ef‘”‘] (4-14)
fi(r,1) = Re[H(r)ef"‘“] (4-15)

Al sustituir las ecuaciones (4-14) y (4-15) en (4-6) y (4- 7),con B=uHy
D = eE, y dado que derivar parcialmente con relacién al tiempo se vuelve

« Recuérdese la identidad de Buler e/*' = cos of +j sen ©f.



220 Teoria de las guias de ondas

equivalente a multiplicar por jw, se obtienen las ecuaciones fasoriales
siguientes:

VxE = - jouH (4-16)
VxH = jocE (4-17)

Estas ecuaciones se pueden resolver facilmente, lo cual justifica el uso de
los fasores. Habiendo obtenido las soluciones E y H, se utilizan las ecs. (4-
14) y (4-15) para representar la solucién completa real o Instantanea, que es
tanto dependiente de la posicion r como del tiempo ¢. Como es facil de ver,
este artificio matemaético permite resolver un sistema de ecuaciones de tres
vanables (x, y, z) en lugar de tener que hacerlo con cuatro variables (x, y,
z, b). _

En términos generales, E tiene componentes E_, Ey y E,, y H tiene
componentes H_, Hy y H, . Para el caso de la onda plana en cuestion:

(<A O W R W Vi

<y el QE — 0’ ?E — 0, Ez =
5 w2 D Epeey ?x ay
X L L
Ox oy

ya que los campos no dependen ni de x ni de y (son constantes en el plano

= constante), y la onda es TEM y totalmente transversal al eje z. De manera
que, al sustituir al rotacional del vector por sus tres componentes cartesianas
en las ecs. (4-16) y (4-17), éstas se convierten en el sigulente sistema de
ecuaciones simultaneas con derivadas parciales:

ok, . '
- = —jopuH, (4-18)
0z
oE, .
= —jouH, -19)
Py JWH I, - (4-19)
0 = —jopH, = H,=0
OH, ‘
- = JweE, | (4-20)

Oz
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oH,
oz

= jwekE, (4-21)

x | 0 = jopE, = E,=0
eyt

Sustituyendo (4-}9) en (4-20), al eliminar la variable Hy, se obtiene la
ecuacion de segundo orden

2

azzx + (_02}_‘_8 EI ] 0 (4-22)
F oo ©F

cuyas soluciones son v das X
E, =Ae /P (4-23)
y E,=BeV (4-24)

en donde A y B son constantes; = w\/’;lg y se denomina la constante de
fase. Notese la similitud de estas soluciones con la ec. (2-14), encontrada
para los voltajes incidente y reflejado en una linea de dos conductores.

Al sustituir la solucion que se propaga ale; andose de la fuente, dada por la
ec. (4-23), enlaec. (4-19), se concluye que

1 Bz
H, = [;) Ae P (4-25)

con n=+H/E, denominada como la impedancia de la onda. Comparando
(4-23) con (4-25) se ve que

(4-26)

o sea que la magnitud del campo eléctrico (en V/m y orientado en la direccion
X) €S 1] Veces mayor que la magnitud del campo magnético (en A/my orientado
perpendicularmente, en la direccion y). |

Similarmente, al combinar las ecs. (4-18) y (4-21) se obtienen 1as
soluciones para Ey yH, .En general, el campo E puede estar orientado de tal
forma que consista en sus dos componentes E, y Ey, pero para efectos de
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analisis en muchos problemas practicos, es facil elegir un sistema de
coordenadas de referencia de tal forma Gue el vector E total esté alineado
en ladireccidon x y el H total en Ia direccién y. Siendo asi el caso, E y H, no
existen, y la solucion completa queda representada por las ecs. (4-23) y
(4-23), considerando que la onda electromagnética vigje en la direccion
positiva de z.

Finalmente, empleando las ecs. (4-14) y (4-15) se obtienen las expresiones
completas (instanténeas) para los campos de una onda plana que viajaen la
direccion positiva de z, en funcién de Ia posicion y del tiempo:

E(z,t) = A cos(mt . Bz)“c;; e Q (4-27)
— l L\ 55 -
H(z,r) =(~JACOS(M ~Pz)a, - o 2 (4-26)
n
con
B=w,ne (constante de fase) (4-29)
n=u/e (impedancia de la onda) (4-30)

Notese nuevamente la similitud entre las ecs. (4-29) y (4-30) con las ecs.
(2-48) y (2-49), deducidas para una linea de dos conductores sin pérdidas.

Sise fija ahora la atencién sobre cualquier punto arbitrario de la onda, con
el fin de calcular a qué velocidad se tendria que desplazar un observador a
lo largo del eje z para ver siempre ese punto con la misma fase, de la ec.
(4-27) se tiene que satisfacer:

cos (wf — PBz) = constante
es decir: ! — Bz = cierta fase constante

y derivando la relacién anterior con relacion al tiempo:

O sea que, la velocidad a la que la onda viaja a lo largo del eje zes igual a
®/f y recibe el nombre de velocidad de Jase:
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W 1
y= E = _\/__F; (velocidad de fase)  (¢4-3J)

S1 el medio de propagacion es el vacio o el aire, dicha velocidad es igual
al /‘/poso e tgual a ¢, 1a velocidad de la luz.

Ejercicio 4-1 Calcule la velocidad a la que una onda electromagnética
plana de frecuencia 100 MHz, orientada como se indica en la Fig. 4—1; se
propaga en los siguientes medios: &) aire, b) polietileno, ¢) mica. ;Cuanto
valen la constante de fase J3, la longitud de onda A y la impedancia de la
onda en cada caso?

¢Cual seria la expresion completa o instantanea para el campo magnético
dentro del polietileno?

Solucion
De la Tabla 2-2 se obtienen los valores de la permitividad relativa de cada
material;
g = 1 (aire)
g, = 2.26 (polietileno)
€. = 5.4 (mica)

La permeabilidad relativa p_se considera igual a 1 para los tres casos.
De la ec. (4-29):

B = w\/M—:zﬂf\jMoeoHr\/;

= 2mx10%V4nx107 x8854x1072 f¢, = 2.096 Je,

Sustituyendo los valeres correspondientes de €_de cada material:
Baire = 2.096 V1 =2.096 rad/m
Bpolietiteno =2:096v2.26 =3.151 rad/m
Bica =2.096 V5.4 = 4.870 rad/m

De la ec. (4-31):
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o
B HE HoEoHr \/E: \/;37
Por lo tanto:

Vaire = = 6
aire ﬁ 300 x 10° m/seg

c

Vpolietileno \[2—2—6 =199.55x 109 m/seg

c
Vmica :"\/_‘5‘.7 =129.10 x 10° mv/seg

Ia longitud de onda A esta dada por la ecuacion

A= —
f
De tal manera que
?\'airc = vai.rc X 10-8 =3 m
lpolietileno - vpolietileno x 108 =199 m
7‘“mica = vmica X 10-8 =129 m

Por tltimo, la impedancia de la onda o impedancia intrinseca del medio
de propagacion esta dada por la ec. (4-30):

N = \/E: o i
£ €g \ E;
= 120m /e,
Maire = 1207 /41 =376.99 Q

Mpolictileno = 1207 / V226 =250.77 Q

Neica = 120 /54 =162.23 O
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Conviene concentrar todos los resultados anteriores en la tabla siguiente:

f =100 MHz
Cie | Bladm) | vwse) | A @
R N R
Covaire | 1007 | 209 ) 30000 | 3,00, '37,6.99.
polietileno | 226 | 315 | 19955 | 199 | 25077
“mica | 540 | 487 | 12910 | 129 | 16223

Es evidente que conforme la permitividad relativa del dieléctrico aumenta,
B aumenta y los demas parametros disminuyen, como s¢ intuye facilmente
al observar las formulas correspondientes.

Finalmente, la expresion para el campo magnético dentro del polietileno,
en funcién de la posicidon y del tiempo, se obtiene de la ec. (4-28):

Acos(2mx10% - Bpoliet2) @,
11poliet.

ﬁ(z,t) = (

= A cos(2nx108t—3.15 z)a,
250.77

Ejercicio 4-2  Una onda plana con polarizacion vertical se propaga por
el aire en la direccion positiva de z. Su frecuencia es de 150 MHz y la magnitud
maxima del vector de intensidad de campo eléctrico es igual a 1.5 V/m.
Encuentre las expresiones en funcién de la posicién y del tiempo para los
componentes de los campos electricoy magnético de la onda.

Solucion
De las ecs. (4-27) y (4-28):

E(z,t) = Acos(ot—-Pz)a, = 1.5(:05(21rx150x106t—Bz)aI

_ 1 1 6
) =1 —|Acos(wt-Bz)a, = ——(1.5)cos 2nx150x10°¢t—-0Bz) a
H(z,1) (n] ( Bz)a, 120ﬂ( ycos( Bz)a,
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La constante de fase a la frecuencia especificada es igual a:

on 27 x150x10°
Baire = 27 fVHoEo = / = — = T rad/m
c 300x10

Por lo tanto:

E(z,t) = 15cos(3nx10°t — mz)a, V/m

H(z,t) = 398x102cos(3nx10°r ~ nz)a,  A/m

4.2.2 La onda plana en un medio con pérdidas

Cuando el medio de propagacién es disipativo, es decir que G # 0, entonces
la densidad de corriente de conduccién J_ en la ec. (4-2) no se cancela y la
expresion para el rotacional de H empleando fasores queda del modo
siguiente:

VxH = joeE + CE
y factorizando:

0]

VxH = jm(e + ——)E | (4-32)
Jw

La ec. (4-32) es realmente de la misma forma que la ec. (4-17), s0lo que
con la constante € reemplazada por una nueva cantidad compleja (€ + o/ jo).
Esta ultima ya fue descrita en la seccion 2.1, ec. (2-3),y serepresenta como
¢ . De modo que las ecuaciones diferenciales que hay que resolver son del
mismo tipo y, por lo tanto, las soluciones buscadas para el medio con
conductividad finita o son similares a las ecs. (4-23) y (4-25), pero con j{3

sustituida ahora por la constante compleja v, denominada constante de
propagacion:

E:c = Aeﬂyz (4-33)

; . 1 .
Hy = (;}—]Ae Ve (4-34)
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en donde -

y n o=
(o)
£ + —
[ Jm}

Las ecs. (4-35) y (4-36) se pueden reescribir de tal manera que en ambas
aparezca el factor 1+ o/ jog . Elcociente o/we es la tangente de pérdidas
descrita con anterioridad en la ec. (2-4), las Figs. 2-4 y 2-5 y la Tabla 2-2 de
materiales dieléctricos. Algebraicamente, se puede demostrar que si este
cociente 6/we es muy pequefio (<< 1), como sucede con los dielectricos
de pérdidas muy bajas, entonces las ecs. (4-15) y (4-36) se simplifican y
toman la forma

medios
1 TR | dieléctricos (4-37)
ro= FZ—U\[;JFJ(D‘/E de pocas
. pérdidas
= o+ /B X
[E— << 1) (4-38)
[ad ®E
‘r] =
: J

Se observa que en este caso la impedancia de la onda, 1, y la constante de
fase, {3, tienen valores idénticos a cuando ¢l medio de propagacion no tiene
pérdidas (véanse las ecs. 4-29y 4-30). Sin embargo, como el dieléctrico
ahora bajo estudio si tiene una conductividad fimita, aparece un valor real en
la constante de propagacion y, que indica cuanto se atenua la onda conforme
avanza a lo largo de la direccién z; esta cantidad, representada por a en la
ec. (4-37), recibe acordemente el nombre de constante de atenuacion. Una
vez mas, notese la similitud de la ec. (4-37) con las ecs. (2-81) y (2-82)
deducidas para las lineas de dos conductores con pérdidas.
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Ejercicio 4-3  Unaonda plana viajaa través de un bloque muy grande
hecho con vidrio Pyrex. Su frecuencia es de 3 GHz. Calcule la constante de
fase y la longitud de onda dentro del bloque. ;Cuantos decibeles se atenua
la onda por cada cm que avanza a traves del bloque?

Solucion
De la Tabla 2-2:

= 06x107°
pyrex

€, = 4 tand = —

pyrex wE

De la ec. (4-37):

y = a+ jB = ‘150ﬁ+j27tf\/—};€—
€

A 3 GHz, la conductividad aproximada del vidrio pyrex es: -

o = (06x107)(2n f)(ggE,)
Por lo tanto: |

« = 1(06x107)(2m)(3x10°)(88542x1077)(4)(120m)(})
= 003775 Np/m

B = (2m)(3x10°)(2)4rx107 x 88542x107

= (127x10°)(33356x107%) = 1257  rad/m

De la ec. (4-31):

8
v C _ 3x10 005 0

A = — =
et T e s @06x10)

De acuerdo con el valor calculado para a, la onda se atenia 0.0003775 Np
por cada centimetro avanzado, y de la ec. (2-20):

atenuacion en dB/cm = (8.686) (0.0003775) = 0.003279 dB/cm
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4.2.3 La onda plana en un conductor

El otro caso extremo que permite simplificar las ecs. (4-35) y (4-36) es
cuando el cociente o/we €s muy grande (>> 1). Tal es el caso para los
medios que son buenos conductores, y las expresiones para’y y T quedan
entonces comao:.

opc . [0po |
v=y—5 *NT7 (4-39)

o+ [5 medios
B J cenductores

con altas

_ | érdidas
e jor g LT (4-40)
o
O (_(j_ >> 1)
=(1+ j)\’ — WE
2G

JoOR 2

—ee

~ (1+j)Vouo

Se observa de la ec. (4-39) que:

OHo
Q:B: —'—2—"

y de la ec. (4-40) se nota que el campo magnético esta atrasado m/4 con
relacion al campo eléctrico, ya que E=nH, Es decir, los campos Ey Hya
no estan en fase, como si era el caso para los medios dieléctricos de bajas
pérdidas en la seccion anteror.

El inverso de o o B recibe el nombre de profundidad de penetracion 'y
recuérdese que se designa en este texto con la letra £ (veéase la ec. 2-2). De

modo que:

{=

—
—_—

(4-41)

2 _ 11
opc  a P
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Por lo tanto, las expresiones fasoriales para los campos E y H son:

E,=Ae " =Ae¥te /!

-l _ G —jnf4 -2/t —jz/¢
H,=n"E, =A|—e e’e
W
y las expresiones instantaneas correspondientes (en funcién del tiempo)
resultan ser:

Ex(-?,t):Rf:[Exej“"]zAe“""/‘zcos[cot—z/t.’] (4-42)
s _ jot] _ 0'* -z/¢
Hy(z,t)—Re[Hye ]—A — e “"cos[wt-z/l—n/4] (4-43)
WH

Antes de realizar un ejercicio, conviene concentrar los resultados obtenidos
en las secciones 4.2.1, 4.2.2 y 4.2.3 en la Tabla 4-1 siguiente, para contar
con una referencia comparativa y rapida.

Tabla 4-1 Concentracion de formulas para calcular la impedancia de la onda, la
constante de atenuacion y la constante de fase de una onda plana.

‘Expresién para

Expresion para -

" espacio libre - |+

UL Oy HoEgr

“dieléotricode | i L im0 —
~pocaspérdidas | - T 150, _e_ . Ovme

| (D‘PU_I- N . OHC

. conductor - -

b
-
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Ejercicio 4-4 Una onda plana cuya frecuencia es 1 GHz penetra en
una pared metalica de cobre situada en z= 0. Calcule la longitud de la onda
dentro del metal y la profundidad de penetracién £. ;Qué porcentaje se ha
atenuado la onda al llegaraz = £7?

Solucion
La profundidad de penetracion se calcula a partir de la ec. (4-41):

[ 2

{ = 5 . — = 20892x10° m
(2m)(10°) (4 x107")(58x10")

De la misma ec. (4-41):

B = % = 04786x10° rad/m

La longitud de onda es la distancia en la que la fase de la sefial se incre-
menta por 27 radianes, es decir:

N B 27
cobre. ™ (.4786x10°

- am) = 1313x100° m

Cuando la onda avanza una distancia £, a partir del punto de contacto
(z = 0), entonces la intensidad del campo eléctrico es, a partir de la ec. (4-42),
proporcional a e 2/t on relacién al valor inicial del mismo campo. Si se
considera que este valor inicial de penetracion es igual a la unidad, entonces:

| = e ¥ = ! = 0368
z="¢

O sea que el campo eléctrico tiene una intensidad igual al 36.8% del valor

inicial:
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[E[$

2 S — 4

=
=5

4.3 Teoria general de los modos TE

Un gran numero de lineas puede conducir una onda TEM; por ejemplo, la
linea bifilar, el cable coaxial y las placas paralelas. Pero otras no, como es
el caso de las guias huecas rectangulares o circulares; en €stas solo pueden
propagarse ondas TE y TM (véase la seccion 1.5). Ademas, en las lineas
que originalmente llevan una onda TEM, también pueden aparecer modos

de propagacion TE y TM, conforme la frecuencia de operacion se incre-
menta mas y mas.

Los modos TE tienen todo su campo eléctrico transversal a la direccion
axial (E,= 0) y una componente H# 0. A continuacion se deduciran las
expresiones matematicas para los campos E y H de estos modos.

Las ecs.(4-16) y (4-17) escritas en coordenadas cartesianas dan el siguiente
~ conjunto de ecuaciones simultaneas:

E, OE,
Z - = - jouH
oE JE

> > —JjopH, (4-45)
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GE, OE, . |
o~ ~ % T - jopH, (4-46)
oH, OH .
vl azy = joeE, (4-47)
oH, 0H, |
T JOEE, (4-48)
oH oH, _
axy - —5})‘ = Jjoek, (4-49)

SiE =0 (modo TE) y se supone que la dependencia de los campos con
por la funcion e Y%  entonces las ecs.

relacion a la direccion z esta dada
(4-44) y (4-45) se reducen a:

oE, _
Bz - —YEy = ](l)l..LHr
. W
= Ey = 7 LTY_Hx (4—50)
oE
x = _yE = - jopH
52 Y Ex JOHRIL,
(0
- E, = dfy“ H, (4-51)

ndo el mismo criterio anterior para obtener las derivadas parciales

Siguie
con relacion a z, las ecs. (4-4 7) y (4-48) quedan como:
oH,. .
ayz +yH, = Jjoek; (4-52)
oH |
-yH, - axz = JjoeE, (4-53)
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y si en estas dos tltimas se sustituyen (4-51) y (4-30), respectivamente, se
obtiene:

JH . JOH
Z + vH = we)| — |H
y Y U )( Y J g
Y oH,
= H = - -
y ‘Y2+®2M8 By (4-54)
JH L W
Oox Y
JoH
— H — _ Y Z

v iolue Ox (4-35)

Las ecs. (4-54) y (4-55) satisfacen la ec. (4-49), ya que E_ = 0 para las
ondas TE. La ultima ecuacion del sistema simultaneo original que falta por
emplearse es la (4-46). Al sustituir en ésta las ecs. (4-50), (4-51), (4-54) y
(4-55), se obtiene finalmente la ecuacion diferencial que hay que resolver:

9| _ jmpHx -2 JS)—EH), = —jouH,
ox Y oyl v
Jjop & H, Jou e H, .
2, 2 7t Ty = TJjophH,;
Y +wue Ox Yo +wue Oy
#*H, ©o'H, >
" + ayz + (y +032ps)HZ = 0N (4-56)

Laec. (4-36) sélo incluye a la vanable H,. Notese que ésta es una ecuacion
general para cualquier sistema con modos TE. Si, por ejemplo, se desea
obtener la solucion para una guia de ondas rectangular o para dos placas
paralelas, la ecuacion tendra que resolverse aplicando las condiciones de
frontera pertinentes en cada caso. Encontrada la solucidn, ésta se sustituye
en las ecs. (4-54) y (4-55) para encontrar las otras dos cdmponcntcs H y

Hy, mismas que a la vez permiten encontrar E y Ey por medio de las ecs.
(4-50) y (4-51).
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4.4 Teoria general de los modos TM

Los modos TM tienen todo su campo magnético transversal a la direccion
axial (H, = 0) y una componente Ez # 0. La metodologia para encontrar las
expresiones matematicas de las componentes de los campos E y H de estos
modos es analoga a la que se empleo en la seccion anterior para los modos TE.

Partiendo de las ecuaciones fundamentales (4-44) a (4-49),con H, =0, se
obtiene una ecuacion similar a la ec. (4-56), solo que ahora la variable a
encontrar es E

el S 3 F. ) N
S el = 00 )

N “;_\\‘:l"i\;?'¢~\" Al S v : . ﬁ\f('.,‘\ .

N

y las demas componentes de los campos se determinan con las exprestones

siguientes:
- Y JE,
X YZ + CDZME ax (4'58)
Eoo - Y OE,
¥ Yz +(l)2},18 ay (4‘59)
JWE
H.‘ = - - ¥ (4"60)
Y
JOE
H, = T x (4-61)
0 *_",.\-:_\. Lo \;}.ﬁ\}m_‘r{_‘\éci\ S TERER R

4.5 La guiade dos placas paralelas

4.5.1 Generalidades

El analisis de un sistemna de transmisién integrado por dos placas paralelas
es el mas sencillo dentro del grupo de las guias de ondas y, ademas, ofrece
una buena visualizacién introductoria sobre los efectos de propagacién dentro

de una guia.
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direccion de
propagacion

onda plana

Fig. 4-3  Sistema de dos placas paralelas que “atrapa” una porcion de una onda
plana incidente.

Considérense inicialmente una onda plana que viaja en la direccion z y
dos placas paralelas perfectamente conductoras orientadas como se muestra
en la Fig. 4-3.

Como las dos placas sQ_q__perpendicu].ares al campo eléctrico incidente de

1252@21 plana, no afectan en absoluto su distribucion; ya 'qliéﬁgi_e_ﬁg cumplirse

la condicion de frontera de que el campo eléctrico tangencial en las

\ superficies conductoras sea igual a cero. Es decir, el campo eléctrico solo
puede ser normal a las placas, direccién que coincide con el campo eléctrico
de 1a onda plana incidente. Por su parte, el campo magnético dentro de las
dos placas forma noventa grados con el campo eléctrico y con la direccion
z, igual que en el caso de la onda plana.

Dicho de otra forma, la onda que se propaga entre las dos placas tambi€n
es TEM, vy la distribucién de los campos €s igual a la de la onda plana
original, como si las placas no existieran. Un porcion de la onda plana es
“atrapada” en el interior de las placas, y se sigue propagando alo largode la
direccién z con las mismas caracteristicas que las de una onda plana (o al
menos, muy aproximadamente, pues ¢n la practica los conductores no son
perfectos). Por lo tanto, las dos placas paralelas forman una guia de ondas.

El modo TEM de propagacion dentro de las dos placas es el modo funda-
mental de transmisién de la guia y existe para toda frecuencia de operacion.



La guia de dos placas paralelas 237

Sin embargo, conforme la frecuencia de trabajo se incrementa mas y mas,
dejando fija la separacién entre las placas, iran apareciendo otras confi-
guraciones o distribuciones de los campos dentro de la guia, 1lamadas modos
TE y TM. Estos modos tendran longitudes de onda y constantes de
propagacion diferentes a las de una onda plana (correspondiente al modo
fundamental TEM).

Los modos TE y TM tienen componentes de campo en la direccién axial
(eje z). Para estudiar sus propiedades, conviene considerar una onda plana
que se refleja oblicuamente en un conductor perfecto plano, como s€ muestra
en la Fig. 4-4 (placa 1). Las lineas solidas paralelas representan el frente de
1a onda incidente, y en todos los puntos de cada linea el campo tiene la
misma fase. Las lineas punteadas son el frente de la onda reflejada y también
son lineas de igual fase en todos sus puntos. La longitud de onda caracteristica
Ao €5 igual para las dos ondas, y el angulo de incidencia es igual al de
reflexién. Suponiendo que originalmente sélo existiera la placa 1, la placa
2 se puede colocar paralela a laplaca l en la posicion indicada en la figura

placa 1

g TIIIEHS YT I T ORI TITEIITITS 7L

a(

; olra posicién
valida para la
placa 2

Z
oy I TITITLLE TP by ¥ T AT T T LTI Tea SO IIELIAAELES mzrmzzzzzzmrmzzézzzm——b

placa 2

Fig. 4-4 Propagacién de una onda entre dos placas paralelas. El rayo que indica
la direccién de la onda es perpendicular a las lineas de igual fase.
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sin que la distribucion de los campos se modifique, siempre y cuando la
placa 2 pase por los puntos de cruce de las lineas de igual fase de las dos
ondas (cruce de las lineas solidas con las lineas punteadas). Asi, por ejemplo,
la linea fina horizontal intermedia también podria ser otra posicion valida
para la placa 2 y los campos seguirian sin ser perturbados. Cuando el rayo
que muestra la direccion de la onda incida sobre la placa 2, se repetira el
mismo fenomeno de reflexion, y asi sucesivamente, rebotando de una placa
a la otra, hasta llegar al final de la guia.

Apartirde la geometria mostrada en la Fig. 4-4, se deduce que la separacion
entre las dos placas es 1gual a:

n ?\.0

a=—|— n=172,3,.. 3

2 (\S@’n e.) ( ) (462
- ‘Cj'{ - "-l \a‘ \1 N~ ' ot o ‘

Es obvio que, a pesar de las reflexiones oblicuas sucesivas, al final de
cuentas la onda (y su potencia) se mueve hacia la derecha, en la direccion z.
Por tal razon, se define una nueva longitud de onda Kg, medida a lo largo de
las placas de la guia, tal como se muestra en la misma figura. Esta longitud
kg es |a distancia entre puntos de la onda con igual fase en la direccion
efectiva de propagacion (z); se denomina longitud de onda en la guiay es
mayor que la longitud de onda caracteristica A de la onda plana. A partir de
la Fig. 4-4, se deduce entonces que. T

- o

',;r\ A= -
| £  cosH (4-63)

Como el sen O deber ser menor o igual que la unidad, de la ec. (4-62) se
tiene que

a 2z ko

|

y la separacién minima requerida para que haya propagacion esta dada por
el limite de esta expresion, es decir:

n SO LT
a =2 Shp (4-64)
[ VI NI

(RS
CoNe L
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En la préctica, la separacion a entre las dos placas es fija y lo que se puede
cambiar es la frecuencia. Por lo tanto, es preferible definir una longitud de
onda de corte A_ que indique la misma condicion limite, a partir de la ec.
(4-64), como:

_ 2a

¢ (4-63)

H

A

La frecuencia correspondiente para esta longitud de onda de corte sera fo
igual a:

c ¢cn *

fo= Y (4-66)

Ahora bien, si se combinan las ecs. (4-62) y (4-63) para eliminar el angulo

8, se llega a que:
2 \2
[}p_} o (_k_o)
?\.g 2a

y sustituyendo en esta expresion la ec. (4-65), se concluye que:

GRS

. g . ., y)
Finalmente, dividiendo ambos miembros de esta ecuacion entre Aj:

111
=3 " 4-67
N g A (4-67)

La longitud de onda en la guia, lg, también se puede calcular en términos
de la frecuencia de trabajo y la frecuencia de corte:

A =

g {fz _ 12 (4-68)

*+ Suponiendo que entre las dos placas hay aire.
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Al observar la ec. (4-66), se ve que para cada valor de n hay una frecuencia
de corte diferente, y de la ec. (4-68) es claro que para cada n también habra
un valor distinto de la longitud de onda en la guia, lg. En cada caso, el valor
de n sera precisamente el orden del modo superior de propagacion que existe
a partir de la f_ que le corresponde. De esta manera, iran apareciendo los
modos TE, y TM,, TE, y TM,, etc., conforme aumente la frecuencia de
operacion.

Ejercicio 4-5  Una onda electromagnética se propaga entre dos placas
paralelas separadas 5 cm entre si. La frecuencia de la onda es 8 GHz.
; Cuantos modos distintos hay en la guia? ;Cuanto mide la longitud de onda
en la guia para cada modo?

Solucion

La onda TEM existe para toda frecuencia. Si la frecuencia de corte de
algin modo superior es menor o igual que 8 GHz (la frecuencia de operacion),
entonces ese modo también existe. De la ec. (4-66):

P (3x10%)(1) I
“ (2)(0.05)
P (3x10)(2) _ ¢ GHz
‘2 (2)(0.05)
P (3x10H)(3) _ o Gz
© (2)(0.05)

Se concluye que sélo existen los modos TEM, TE,, TM, TE, y ™, (Fig.
4-5), simultineamente. Cinco modos en total.

De la ec. (4-68):
A = c
g = ——
\sz—fn:2

Por lo tanto:
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? TE frecuenda

e [/ ///'z
i i —

Fig. 4-5 Modos de propagacion para las dos placas paralelas del Ejercicio 4-3.

g
Ay, = 3x10 = 4045 cm
J@x10° - (3x10°)?
8
A, = 3x19 ~ 5669 cm

g2

J8x10°) - (6x10°Y’
En el caso de la onda TEM, lg = Ay

10°
Ny, = & o= 205 = 375 om
f 8x10

A continuacion se empleara un mayor rigor matematico para deducir las
expresiones de las componentes de los campos EyH,yse demostrara que
las frecuencias de corte para los modos TE_ y TM, son iguales.

' P I S5 ST S S S AT PUR L O
4.5.2 Losmodos TE 1™ dage e Tt T O RS TR

Si las placas paralelas de la Fig. 4-3 son muy anchas, puede considerarse
 que H_es independiente de la coordenada y. Entonces, la ec. (4-56) de la
teoria general de los modos TE se reduce a:

&*H,

+(yz+cozps)Hz = 0
ox
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cuya solucidn es de la forma 2~ ONCO
H, = (Acosgx + Bsengx) e’’’ (4-69)

con : gz = 'yz +(1)2p,g (4—70)
<

Como se debe de cumplir la condicion de frontera H =B~ 0 en

ambas placas, se deduce de la ec. (4-55) que tambicn debe de cumplirse

oH,

ox
(4-57) con relacion a x, implica que B =0, por lo que la solucion final es:

~=0,enx=0yenx=a. la condicién para x = 0, al derivar la ec.

H, = (Acosgx)e™ " (4-71)

Derivando esta solucién con respecto a x, para poder aplicar la segunda
condicién de frontera en x = a, se tiene:

oH, - (~Agsengx)e '} = 0

Ox v=a x=a

El coeficiente A no puede valer cero, porque entonces H,=0enlaec (4-
71) y no habria ninguna solucion. Por lo tanto, debe cumplirse que:

sen ga =0
o bien:
ga = nm (n=1,2,3,..) (4-72)

Sustituyendo la ec. (4-72) en la ec. (4-70):

nznz

2 2 -
5~ — OTHE =Y (4-73)

a

La ec. (4-73) indica que Y solamente puede tomar valores reales 0
jmaginarios puros, y que tiene un valor diferente para cada modo n a una
frecuencia angular determinada, @. S1y €S real, esto corresponde a una
atenuacién exponencial en la ec. ( 4-71)y laonda practicamente no avanza.
En cambio, si y es imaginaria pura, s¢ tiene una onda progresiva sin
atenuacién, con un factor de desfasamiento exp(—j B, z). Esta ultima es la
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situacion de interés practico. El punto de transicién entre un valor real y
uno imaginario paray s€ obtiene de 1a ec. (4-73), igualandola a cero.

= @7uE

= m:f_n___lf_
c a\[;g

y para el vacio o el aire, esta formula se reduce a:

ni
anc = _——(C)
a
de donde
cn
fo = Ta (4-74)

expresion que €s idénticaalaec. ( 4-66).
Si la frecuencia de operacion es mayor que fo Y €S imaginaria y hay
propagacic’m del modo n correspondiente. Si la frecuencia es menor que fo
sera real y no habra propagacion. Por lo tanto, f ¢, €S la frecuencia de corte
para que pueda comenzar a existir el modo n.

Conocidos H, y v, @ iravés de las ecs. (4-71) y (4-73), las demas
componentes de los campos para cada modo n se pueden obtener tal como

se explico en la seccion 4.3:

H, = (Acos gx)e '’ =(4-71)
O S€a:
| H, = (4-75)
en donde
Yo = (4-76)

TR S A Lt
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y la componente en x del campo magneético €s

Y oH,

yi + wzps Ox =(4-35)

H, = -

| Yn@ nmn - n%'
Hx = A( nn)se‘n(—;—x)EY : (4-77)

Como H, no depende de y, de las ecs. (4-54) y (4-31) se concluye que:

(4-78)

O (epa) o (2E ) e .
Eyo=n8 L—"—) S@(T{) er #)

;Cual es la separacion maxima permisible entre dos

de los modos TE solo pueda propagarse el primero,
z? Suponga que entre las dos placas hay atre.

Ejercicio 4-6
placas paralelas para que
a una frecuencia de 10 GH



Los modos TE 245
Solucion

La frecuencia de corte del segundo modo TE seria, de la ec. (4-74):

3x107
£, = 21 = Z=>10 GH
2a n=2 a
3x10® separacion maxima
4 a < 0 = 3 ¢in o -
10 permisible pedida
, et Y@ 4 (_ I!,,_' N e

‘ L=l cee b
Qi a = 3 c¢m., ademas de los modos TEM, TE, y Tﬁl, aparjecerian los
modos adicionales TE, y TM,, ya que la frecuencia de corte del modo 2
seria igual a 10 GHz, o sea la frecuencia de operacion. La frecuencia de
corte correspondiente para ¢l modo 1 seria § GHz. La condicion buscada es
entonces a < 3 cm. Si se eligiese por ejemplo a = 2.5 cm., s€ tendria:

8
f =(::1____3)«:10 _ ¢ GHz
13

?; 5){10_2

f., = (f)@ = 12 GHz

Con esto, habria un margen seguro entre la frecuencia de operacién y la

de corte del segundo modo:

T frecuencia

f de operacion
TE1 1
™ !

TEM [/

[N

6 GHz

T —
14 GHz f

margen con g =2.5 am
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Ejercicio 4-7  Dibuje la distribucién aproximada de las componentes
deloscampos Ey H entre dos placas paralelas, en un cierto instante, para el
modo de propagacion TE*.

Solucion

De las ecs. (4-75), (4-77) y (4- 79), las funciones que hay que graficar,
para n = 1, somn:

H, = Acos (E x) e N
a

Las demas componentes son iguales a cero. En la Fig. 4-6 se muestra la
distribucion de las intensidades y direcciones de los campos.

4.5.3 Los modos TM

En este caso, H =0y E #0. L a teoria general correspondiente ya ha s1do
presentada en la seccion 4.4, y para las dos placas paralelas la ecuacion a
resolver es:

O E,
ox?

+('Y2+(02H8)E2 = 0

cuya solucion es de la forma

* Conviene aclarar que algunos autores prefieren utilizar la nomenclatura TE , TE,, etc., en ”
lugar de TE , TE,, etc., para las placas pa‘_ra_lelas. El segundo S'-!b_infi‘ifi §_i_empre \(_ale ceroy se

puede omitir, como en este texto. Sin embargo, para identificar a los modos de propagacion
en otros—mti';)—ds de guias si se emplea el segundo subindice; por ejemplo, en las guias
rectangulares y circulares, pues ya tiene un verdadero significado, tal como se vera en las

siguientes secciones 4.8 y 4.9. El mismo comentario aplica para los modos TM.
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x4 x4
a= P QAVL LIS ELELEEIIEIEESETIILAILT LIS IESEELEHEELL L]

. >

| >

| +

1 Ey E

| T

! >

! .
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Fig. 4-6  Intensidad y distribucién de los campos entre dos placas paralelas para
el modo TE,.

E, = (Acosgx + Bsengx)e '’

r4

con gt = v+ @2 pE =(4-70)

Para x = 0, la condicién de frontera es que E tangencial valga cero, o sea
que E, =0, de donde se concluye que el coeficiente A de la solucion general
vale cero, reduciéndose ésta a:

: Ez '; (Bsen gi;c-).e“" " SR -\\-4\(“*"‘- 1v(4-80)

( o \:_F o

>
z
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En la pared interior de la otra placa, donde x = a, E, también debe valer
cero, por lo que, para que la ec. (4-80) se satisfaga, debe cumplirse que:

senga = 0
o bien:

g=%§ (n=1,2,3,...) =(4-72)

De las ecs. (4-70) y (4-72), que son identicas para los modos TEy TM, se
demuestra que la frecuencia de corte y la constante de propagacion tienen
el mismo valor para ambos modos, para cada » en particular:

cn
fe = 3a =(4-74)
2.2
. n‘n
Y, = JjB, = \faz — (ozpe =(4-73)
A partir de la ec. (4-80) y la ec. (4-33) se deduce que
B, = |- (4-81)
Asimismo, dehlas ecs. (4-59) y (4-60) se obtiene que
 E,=0y H.=0 (4-82)
y finalmente, combinando las ecs. (4-61) y (4-81):
- T PNt
Hy- ST ' ]CQSS’F £ Y (4-83)

La distribucion de los campos para el primer modo TM, entre las dos
placas se muestra en la Fig 4-7, para un cierto instante (comparese con los
resultados del ejercicio 4-7 para el modo TE,, Fig. 4-6).
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Fig.4-7 Intensidady distribucion de los campos entre dos placas paralelas para
el modo T™,.

Nétese que para los modos TM, n si puede valer cero (ec. 4- 72), pues
aunque E_ se vuelve idéntica a cero, cos gx = 1 y no todos los campos
desaparecen. De hecho, sélo tienen valor las siguientes componentes, a partir
de las ecs. (4-81) y (4-83):

EX = Cl e_yz
Hy = C2 e“Yz

que no es mas que la onda transversal electromagnética TEM, o sea, el
modo fundamental de transmision de la guia. En realidad, el modo yanoes

TM, puesto que E, =0.
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Ejercicio 4-8  Retomando el ejercicio 4-6, suponga ahora que entre
las dos placas hay un matenal con g, = 4. ;Cual seria ahora la separacion
que puede haber entre ellas para que solamente se propaguen los primeros
modos TEM, TE, y TM, en un rango de frecuencias con f< 10 GHz?

Solucion
A 10 GHz ya pueden existir los modos TE, y TM,. Por lo tanto:

12 parte
c n
fc - 2 5, a
31x10% 2
Paran = 2: 10x10° = 22— =
2x2 a
— a = 00l5m
(valor limite que no debe ser alcanzado)
2° parte

El modo TEM existe desde f= 0.
Para los modos TE, y TM, debe cumplirse:

fe, < 10 GHz

Es decir fg < 100 = a4 > 00075 m

Por lo tanto, el rango permisible para a es:

00075m < a < 0015m-
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4.6 Velocidades de los modos TE y TM. Teoria general

Cuando se estudid la propagacion de una onda plana en un medio sin
pérdidas en la seccion 4.2.1, se definié su velocidad de fase como

W W 1

YT B T o e = Jhe =(4-31)

Claramente, 3 es una funcion lineal de o, lo cual convierte a v en una

constante independiente de la frecuencia. Sin embargo, hay casos, tales como
la propagacion en un dieléctrico con pérdidas muy altas o dentro de una
guia de ondas, en que P no es una funcion lineal de w. Esto quiere decir que
ondas de diferente frecuencia se propagan con distintas veloctdades de fase.
Toda sefial que contiene informacién no es una onda senoidal pura a una
sola frecuencia, sino la superposicién de muchas componentes armonicas
dentro de la banda de frecuencias de la sefial; estas componentes viajan a lo
largo de una guia con distintas velocidades de fase, y esto causa distorsion
en la forma de la sefial recibida. En términos electromagnéticos, se dice que
la onda “se dispersa”, y por ello el fenémeno descrito recibe el nombre de
dispersion. Acordemente, una guia de ondas es un medio de propagacion
dispersivo.

Por otra parte, en la seccién 4.5 se demostré geométricamente para las
placas paralelas que la longitud de onda en la guia es mayor que la longitud
de onda caracteristica:

x>l0

Como ambas longitudes de onda representan la distancia entre dos puntos
consecutivos de la onda con la misma fase, en un caso medida a lo largo de
la guia, y en el otro a Io largo de la direccion de la onda plana (véase la Fig.
4-4), resulta que los puntos a lo largo de la guia se deben mover mas rapido,
pues tienen que recorrer una distancia mayor en el mismo tiempo que los
puntos sobre la onda plana. Por tanto, la velocidad a lo largo de la guia es
mayor que la velocidad de fase de la onda plana. Esto parece contradecir la
teoria de la relatividad, pues si la onda plana viaja a la velocidad de la luz,
;c6mo es posible que exista una velocidad mayor a lo largo de la guia? La
realidad es que no hay ninguna contradiccion, ya que esta velocidad mayor
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s6lo es aparente. La potencia de la sefial viaja en la. misma direccion que la
onda plana, a la misma velocidad de fase, que es inferior o igual a la velocidad
de la luz segin el tipo de material dieléctrico. De la Fig. 4-4 se deduce que:

(4-84)

en donde v , €8 la velocidad de fase a lo largo de la guia, a diferencia de v
que representa la velocidad de fase en la direcciéon de la onda plana. Es
claro que v, > .

Sin embargo, ain queda otra velocidad por definir, que es la mas importante
de todas, pues es la velocidad a la que realmente se mueve la informacion
de una sefial dentro de la guia. Esta nueva velocidad se denomina velocidad
de grupo y se representa como v,

El significado de la velocidad de grupo se explicara retomando el asunto
de la dispersion. Considérese para ello una sefial modulada muy sencilla,
por ejemplo en AM, en donde la frecuencia moduladora es muy pequeria
comparada con la frecuencia portadora. Si la frecuencia de la portadora se
designa como @'y la de la sefial moduladora como dw, resulta que la onda

modulada es:
E = Ejcos(wt—[Bz)
+ +Egmcos(wt + 8wt~z ~5z)

+ -;—Eomcos(mt —ow!—Pz+06Pz)

en donde el primer término es la onda portadora y los otros dos son las
bandas laterales. La ecuacién anterior puede reescribirse como:

E = E,[l+mcos(dwt—8Bz)]cos(wt—Pz)

Se observa que la portadora (fuera del paréntesis rectangular) se sigue
propagando a la misma velocidad de fase dada por la ec. (4-37), pero la
onda moduladora viaja a otra velocidad de fase, que puede obtenerse del
argumento de la funcidén coseno dentro del paréntesis rectangular como:
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o _de L
) 5p 5B
W

y en el limite v, = e ya que P es funcion de . Estaes la velocidac;l

de grupo, y en términos de la longitud de onda a lo largo de la guia, A, s€
calcula como:

I S )
s T pjow (x} (4-85)

4

Comparando las ecs. (4-84) y (4-85), se tiene que en general:

vy > cCc >V
P g

'y y v, = c? (4-86)

La velocidad de grupo €s la velocidad a la que se mucve un “grupo” de
frecuencias, es decir, el paquete de 12 informacion, siempre y cuando la
sefial sea de banda angosta. Para sefiales con espectros de frecuencia muy
anchos es necesario emplear otro tipo de analisis, que queda fuera de los
objetivos de este texto.

Al graficar ® contra B, se obtiene una grafica llamada “diagrama de
dispersion”. Este diagrama (Fig. 4-8) es muy atil, pues la pendiente de una
linea recta dibujada desde el origen hasta un punto P sobre la grafica da el
valor de 1a velocidad de fase, y la pendiente local de una linea tangente a la
grafica en ese mismo punto P (derivada de @ con respecto a {3) da el valor
de la velocidad de grupo. La funcion graficada es la relacion no lineal entre
By ® para los modos TE y TM dentro de una guia ideal:

2
B== 1—(-"3&) (4-87)
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<%
o ’ ) dw 3
g g /\\i\ pendiente _CE = v,
o : »
: B

Fig. 4-8  Diagrama de dispersion o-[3 para los modos TE y TM en una guia de
ondas, con frecuencia angular de corte ©_.

Por lo que:

® C

Voo T @ T 4-88
B - (4-38)

y \ C
y g - B - 73 /2
g 2 2
ow 8w [m (znf‘) ]

2 2
- ey’ - (2n sy = cy1-(f./f) (4-89)

w

en donde c es la velocidad de la luz y f_es la frecuencia de corte del modo
de propagacion. De las ecs. (4-88) y (4-89) se observa que, a medida que la
frecuencia aumenta, ambas velocidades tienden a igualarse a la velocidad
de la luz*. Lo mismo puede apreciarse graficamente en la Fig. 4-8, donde

* Esto es suponiendo que el medio es aire o €l vacio. Si el medio de propagacion es un

dieléctrico cualquiera con ¢ # |, ambas velocidades tenderéan a igualarse a v = c/,/e, :
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los valores de ambas pendientes tienden asintoticamente hacia la pendiente
de la recta punteada, que equivaldria a la funcién lineal ® = ¢ B para una
onda TEM en el espacio libre; la pendiente de esta recta es igual a ¢, la
velocidad de la luz. También vale la pena notar que el producto v, v, , a
partir de las ecs. (4-88) y (4-89), da 2 como resultado, lo cual concuerda
con la ec. (4-86).

Por ultimo, y con el fin de ilustrar geométricamente el significado de las
tres velocidades vistas, se mostrara un sencillo método en base a triangulos
rectangulos. Considérese para esto la Fig. 4-9. El rayo que avanza de la
izquierda hacia la derecha representa la direccion de un frente de onda. Al
reflejarse en cada pared, el campo eléctrico de la onda sufre un cambio de
fase de 180°. Suponiendo que dentro de la guia haya aire, el frente de la
onda viaja a una velocidad v=c,y enun tiempo  cubre una distancia cf. En
cambio, la potencia de la sefial, que afectivamente se desplaza en la direccion
z, solo avanza una distancia v, f en el mismo tiempo. Por su parte, el punto
de incidencia A del frente de la onda se mueve a lo largo de la pared de la
guia una distancia v, I. L arelacion entre estas velocidades y el angulo de incidencia
0 se obtiene facilmente de los tiangulos rectangulos de la Fig. 4-9:

C Vp! c
v, = > ¢ cos9 = —
cos 0 1%

ct P
ct
Vg
vy, = ccosBb < ¢ cosH = —=
£ Vot C
g

GIITITT IOy A TIIS YT TETITIIT SIS SO S TETIT I T LI TIA 1///////////[///////’///IYILLLI

0

/@ :
,® frente de
&~ 1a onda
2  delrayoR
® h

A#’I[[I{IIII’III}III/[1/[1/1/IIIII/IIIIIIIIII [1[7/1[/1/[II/[/I]II//////IA'///I/; g F I ETTTIIIIT T I I
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.
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:
t S

! —

1;
<

Fig. 4-9  Relacion geométrica de velocidades en una guia. El simbolo ® del
frente de 1a onda indica que el vector de campo eléctrico sale del papel.
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y desde luego:

Ejercicio 4-9 Obtenga el diagrama w-B para el modo TE, de
propagacion dentro de dos placas paralelas*. Considere que la separacién
de las placas es de 3 cm y que el medio de propagacion es aire.

Solucion
De las ecs. (4-87) y (4-74):

52 5712
O ® Q) 2ncn
o] o
C ) c 2am
27112 2
Lol (m)(3x10%)(1) _ o n x10'
c (0.03)(®) 3x108 ®
y la grafica correspondiente del diagrama de dispersion es:
QO 4
[x10'9
9 /
8 /
7 .
6 - //
5 o~
. ///
(Dc =
8
2 ©, = __ﬁ_anxl—g = nx10'0°
: 3x10
0 -
0 50 100 150 200 250 300 B [rad/m]

* Es importante recordar que la teoria general que se ha presentado en esta seccién sobre
velocidades es valida también para las demas guias que se veran en este capitulo. En este
ejercicio se elige un par de placas paralelas porque es el tinico tipo de guia visto hasta ahora.
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Ejercicio 4-10 Calcule las velocidades de fase y de grupo de todos los

modos que se pueden propagar a una frecuencia de 12 GHz entre dos placas
paralelas de cobre, separadas 4 cm entre si.

Solucion

Para resolver este problema, podrian usarse directamente las ecs. (4-88) y
(4-89). Sin embargo, se 1lustrarad un método alterno. Las formulas a aplicar
estan dadas por las ecs. (4-84) y (4-85):

La longitud de onda caracteristica a 12 GHz es igual a

)\.0_ ¢

- 12x10° =2cm

Las frecuencias de corte de los primeros modos son

C 3x10%
Je, 2a M 2x4x1072
fe, = 2f,, = 75 GHz
fe, = 3f, = 1125 GHz

Evidentemente, el modo 4 tiene una frecuencia de corte mayor que la
frecuencia de operacion (12 GHz) y no se propaga. Por tanto, los modos
dentro de las placas son: TEM, TE,, TM,, TE,, TM,, TE,; y TM,.

A continuacién, se calcula la longitud de onda en la guia para cada modo,
usando la ec. (4-68):

c 3x108

= , = 263 cm
ri-52 122 ~0375%) x10'°

£
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g
7\'82 = < = 3x10 = 320 cm
2-f2 12220757 %10
8
Mg, = - = 5x10_ = 718 cm
fr- st V122 =1125% x10'°

Sustituyendo estos valores en las expresiones para v,y v,, s obtienen los
datos pedidos, que se encuentran concentrados en la tabla siguiente:

T TEM | 0 | 250 | 250 | 3.00 300
TE, yT™, | 1 | 250 | 2.63 316 | 285
TE,yTM, | 2 | 250 | 320 | = 384 | 234
TE,yT™, | 3 | 250 | 7.18 | 862 1.04

4.7 Impedancias de los modos TE y TM. Teoria general

En las secciones siguientes se vera que una guia de ondas hueca (rectangular
o circular) se comporta como un filtro pasa-altas, puesto que no puede
transmitir una onda TEM, sino s6lo ondas TE o TM. Para un modo dado,
habra una regidon de corte y otra de paso, siendo f, la frecuencia de corte, €l
punto de transicion a partir del cual existiré la transmision del modo.

Sin embargo, para todas las guias (incluyendo las placas paralelas), a pesar
de que haya propagacién de un cierto modo TE o TM a partir de f , la
relacion entre las magnitudes de los campos eléctrico y magnético transver-
sales a la direccion axial no es constante, sino que cambia con la frecuencia
de trabajo. Por ello, conviene estudiar ahora la teoria general sobre el
comportamiento de la impedancia de la onda en funcion de la frecuencia,
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Para los modos TE, la impedancia de onda se obtiene a partir de la ec. (4-
31):

E Jou
Zrg = - = T 4-90
H, v (4-90)

y de la ec. (4-61) se obtiene la impedancia de onda para los modos TM:
Zry = “E_ = T (4-91)

En términos de la frecuencia de corte del modo mn* y de la impedancia
intrinseca del medio de propagacion, n, las ecuaciones anteriores toman la
forma siguiente:

A =
TEp, \/1 = (fo /1) (4-22)
2
Zry = M|l - (f_;_} (4-93)

Las ecs. (4-92) y (4-93) se pueden graficar para un modo cualquiera mn
en funcidn de la frecuencia, normalizada con relacion a la frecuencia de
corte correspondiente. También es conveniente, desde el punto de vista de
interpretacién, graficar la impedancia de onda normalizandola con relacion
a la impedancia intrinseca del medio. La forma tipica de las curvas resultantes
se muestra en la Fig. 4-10. En ella se observa que la impedancia Z, es
resistiva pura, siempre es mayor que la impedancia intrinseca del medio, y
conforme la frecuencia aumenta, se acerca mas y mas al valor de 1, que
corresponderia a la impedancia de una onda TEM en el mismo medio.
Asimismo, se puede apreciar que Z,  también es resistiva pura, pero siempre
es menor que la impedancia intrinseca del medio; conforme la frecuencia
aumenta, también se acerca mas y mas al valor de 7). |

* Para las placas paralelas, m = 1, 2, 3,... y n = 0. Para las guias huecas, n también puede
tener valores diferentes de cero.
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>
3 f1/.

Fig. 4-10  Grafica tipica de la impedancia de onda normalizada para los modos
de propagacion TE y TM, en general y para un medio sin pérdidas.

Para frecuencias inferiores a la frecuencia de corte, las impedancias de
onda correspondientes para los modos TE y TM son reactivas puras (no se

muestran en la grafica), por lo que no puede haber flujo de potencia ni
propagacion. A esta region se le llama evanescente.

Ejercicio 4-11  Para un sistema de dos placas paralelas, demuestre la
validez de las ecs (4-92) y (4-93). A continuacién grafique las impedancias

de cnda para los modos TE,, TM,, TE, y TM, del Ejercicio 4-10. Suponga
que el medio entre las dos placas es aire.

Solucion

De acuerdo con el sistema de coordenadas de la Fig. 4-3 y con la ec.
(4-78), se observa que la impedancia debe definirse en términos de las ecs.

(4-77) y (4-79), que corresponden a los campos transversales de la onda
que viaja en la direccion positiva de z. Es decir:

E jopann
Zrg = -=> = =

H, nny, a
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Ahora bien, v, esta dada por la ec. (4-76):

De modo que:

ZTE = > = >
nmn 2 nm

(——“) - O HE W | — HE + (——)
a aw

Jn n

- aardjen - verr]

que concuerda con la ec. (4-92).
Siguiendo un procedimiento similar, el lector podra facilmente demostrar

la validez de la ec. (4-93):
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Zry = T \H“ Sl f)
Las frecuencias de corte obtenidas en el Ejercicio 4-10 fueron:

fe, = 375 GHz fe, = 1125 GHz

y las graficas pedidas son:

Zind

30 4+
25 4
20 4+

1.5 +

1.0 L2

-_——— - -—— . . -
i

0.5 +

0.0 — et = | * — >

4.8 Guias rectangulares

Los conceptos generales vistos en las secciones anteriores de este capitulo
facilitaran enormemente la comprension de la operacion de las guias
rectangulares, circulares y elipticas. Los parametros ya estudiados, como la
frecuencia de corte para los modos TE y TM, la impedancia de onda y las
velocidades de fase y de grupo también son aplicables a estas guias, aunque
desde luego hay ligeras modificaciones, en funcién de la geometria de cada
una en particular,

Hasta ahora, la propagacion de las ondas electromagnéticas en una guia, a
partir de una cierta frecuencia de corte, se ha considerado sin pérdidas
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(constante de atenuacién o = 0), ya que se ha supuesto que los conductores
son perfectos. Sin embargo, en una guia practica si habra atenuacién, debida
a las commentes en las paredes metalicas y a las pérdidas en el dieléctrico
que haya dentro de la guia.

El objetivo de esta seccidn es analizar el funcionamiento de las guias
rectangulares y de sus cavidades correspondientes. Estas guias se utilizan
mas que las circulares o las elipticas, y se emplean en muchos sistemas
practicos de radiofrecuencia, por ejemplo, en equipos de microondas
terrestres y de comunicaciones por satélite. Son faciles de fabricar, su ancho
de banda es muy grande y presentan pocas pérdidas en sus frecuencias
comunes de operacion.

Considérese que en la Fig. 4-3, correspondiente a un sistema de dos placas
paralelas, la extension de dichas placas a lo largo de la coordenada y es
pequefia, menor o comparable a la separacién a. Esta nueva situacion ya no
permite considerar que la variacion de los campos conrelactén a y (es decitr,
0/dy) pueda suponerse igual a cero. Si, ademads, se colocan dos placas
paralelas adicionales separadas entre si una distancia b, en posicidn vertical
y en los extremos de la guia, se obtiene una guia rectangular como la de la
Fig. 4-11. Al comparar ambas figuras, notese que el sistema de coordenadas
rectangulares es el mismo y sélo ha sido girado 90° sobre ¢l eje z. Es facil
intuir en este punto que el analisis matematico sera relativamente sencillo,
porque gran parte de éste ya se ha hecho al principio del capitulo.

4y

Fig. 4-11 Guia de ondas rectangular.
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Suponiendo conductores perfectos inicialmente, las condiciones de frontera
que deben cumplirse en las cuatro paredes son que el campo eléctrico
tangencial valga cero y que el campo magnético normal también sea igual a
cero.

En los conductores huecos (un solo conductor cerrado como la guia rec-
tangular o la circular) no puede haber ondas TEM, porque para ello se
necesita la existencia de un gradiente de potencial transversal. Dicho de
otra forma, es imposible que haya lineas cerradas de campo magnético en
cualquier plano transversal de la guia, y por lo tanto no hay onda TEM.
Para entender mejor esto, se puede razonar al revés. Supdngase, entonces,
que hay una onda TEM en el interior de la guia; esto quiere decir que las
lineas de flujo de los campos B y H son trayectorias cerradas en un plano
transversal al eje z. Sin embargo, la ley circuital de Ampere establece que la
integral de linea cerrada del campo magnético en ese plano transversal debe
ser igual a la suma de las corrientes longitudinales que pasan dentro de la
trayectonia cerrada. Estas corrientes pueden ser de dos tipos: corriente de
conduccion y corriente de desplazamiento. Si no hay otro conductor dentro
de la guia (en un cable coaxial si lo hay, y por ello puede conducir una onda
TEM), no puede haber corriente de conduccion longitudinal. Por definicion,
la onda TEM no tiene componente E_; en consecuencia, tampoco hay
corriente de desplazamiento longitudinal. Entonces, los dos tipos posibles
de corriente valen cero, la integral de la ley circuital de Ampere vale cero,
y no puede haber trayectorias cerradas de lineas de campo magnético en
ningun plano transversal. Se concluye que la onda TEM no puede existir.
Solamente habra modos TE v TM. -

4.8.1 Los modos TE

De la teoria general para los modos TE vista en la seccién 4.3, la ecuacion
que debe resolverse es la (4-56):

*H, ©&*H s 2 |
Lo+ L+ +o°ue)dH, = 0 =(4-
~ 5 (v He) (4-56)

Esta ecuacién diferencial se puede resolver empleando ¢l método de
separacion de variables, estableciendo que la solucién sea el producto de
tres funciones (una de x, una de y, y otra de z):
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H, = £,() £,0) f3()

La solucidn general resulta ser de la forma:
- g - e Mg e ‘ S

;

{4 H'hi, e E s
\

H, = [Acospx+Bsenpx][Ccosqy+Dsengyle’”
\ ( B v ~ 4-94
Si(x) f2(y) f4(z) (4-94)

Al diferenciar y sustituir esta solucién en la ec. (4-56), se obtiene la
siguiente relacion que debe ser satistecha:

(p+q*) = v+ o’pe (4-95)

Esta tltima relacion es parecida a la ec. (4-70) que se obtuvo en el caso de
las placas paralelas, de donde se intuye que los valores discretos de py ¢
definiran el orden del modo TE.

Conocida H , las componentes H y Hy se pueden obtener, respectivamente,
de las ecs. (4-55) y (4-54):

H - - Y OH,
x 7 v i+ olpe O =(4-55)
Y oH,
H, = - 4.
y Y2+ mng &y (4-54)

Ias condiciones de frontera exigen que el campo magnético normal a las
paredes izquierda y derecha de la Fig. 4-11 sea igual a cero. Es decir, H, = 0
enx=0yx=a,queeslomismoque dH/x=0enx=0yx=a. Igualmente,
para las paredes inferior y superior de la misma figura debe cumplirse que
H =0eny= 0y y = b, que a partir de la ec. (4-34) es lo mismo que oH,/dy
=0 eny=0yy=b. Efectuando las diferenciaciones correspondientes sobre
la ec. (4-94) se tiene:

\RTORR
J0H,
ox

Il

i
p[—A sen px + Bcos px][Ccosqgy+Dsengy] e’ (4-96)

oH,
dy

= q[Acospx+Bsenpx][—Csenqy+Dcosqy]e_” (4-97)
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Las condiciones impuestas para x = 0 sustituidas en las dos ecuaciones
anteriores conducen a

oH, = 0 = p[B][Ccosqy+Dsengyle??
ox |,_g
oH, = 0 = ¢g[Acospx+Bsenpx][D]je™"*
Y |0

de donde se concluye que B =D = 0, Entonces, las ecs. (4-96) y (4-97) se
reducen a:

oH A
axz = —pAC(sen px)(cosgy)e”’ (4-98)
oH ~yz

L = —gAC(cospx)(sengy)e” (4-99)

S1 ahora se sustituyen las condiciones de frontera parax=ayy=benlas

ecs. (4-98) y (4-99), igualandolas a cero, se observa que la dnica posibilidad
para que existan soluciones es que:

cH

z =0 p— senpa = 0
ox |,_,
oH, =0 = sengb = 0
ay y=b

Como a y b no pueden valer cero (no habria guia), se concluye que py g
solo pueden tener valores discretos:

p:m(ﬁj m=0,1,2, 3, 4,.
a

()
qzn(?)-j I’I:O, 1)2.- 3’4:'-'
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de donde, al sustituir los resultados obtenidos en la ec. (4-94), 1a solucion
final buscada es:

H, = [A cos(ﬂa’-‘- xﬂ {c cos(igi yﬂ e” (4-100)

en donde A y C son constantes, cuyo producto puede combinarse en una
nueva y tinica constante A,.

A partir de la ec. (4-100) se pueden encontrar las demas componentes de
los campos E y H usando las ecs. (4-53), (4-54), (4-51) y (4-50). El resultado

final, haciendo y =P, es:

) (4-101)

_ | : |
mmn o
JAB— T nm
a —jBz
H, = 5 5 (sengx) (cospy]e
" mn] - (mt) a o
L_( a. b J
— 7 | 7_
_ nm -
JAGB—
b nm WLE
H, = 5 = || cos—x || sen—y |€
™o mn (mt) -a
=t -
L( a ) b |

H, = Ag (cos ﬂx] (Cos E—bﬁy) e P

EXnm =1 —B_ Hymn
Eymra = . £1)—BI_J‘—I-I“IJ'M'I .

mn

E, =0 (condiciénparalosmodosTE,,) -
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En teoria, dentro de la guia rectangular puede haber un numero infinito de
distribuciones de campo, o modos, de acuerdo con todas las combinaciones
posibles para los valores discretosdemyn(=0,1,2,3,...) sustituidos en el
conjunto de ecuaciones (4-10/). Enla Fig. 4-12 se muestran las distribuciones
o patrones de los campos en la seccién transversal de 1a guia para los modos

'I'Ew(m=1,n=0)yTE“(m=1,n=1).

T '™

ll‘l]”]Ill

- = 7

n
LI ¢ T

' N A N T
T L L AL I I
T
|
i

e -

T 7T

RN

RIIR
Ty

1 Lilryt
o g

L Lyl

1
LRGN

||Ii|!l||||
LN

ll'lllTilT||

ll]lilllll

T— T v

«—t
X

—J
fs3
<@

Fig. 4-12 Patrones de campo eléctrico (rayas continuas) y campo magneético (rayas
punteadas) de los modos de propagacion TE,, y TE,, en una guia rectangular. El
patrén del modo TE, se muestra en la Fig. 1-16. |

Al igual que en el caso de las placas paralelas, cada modo comienza a
existir a partir de su frecuencia de corte correspondiente, tiene su propia
impedancia de onda, y se propaga con sus respectivas velocidades de fasey
de grupo, asi como su constante de fase. La condicién impuesta por la ec.
(4-95) y los valores discretos permitidos parap y q determinan que:

mm 2 nmn 2
= (5] - o
a b
2 2
= (-"ﬂ) + ('—lﬁ) - o’ue 4-162)
Y a b ( - :

o bien:
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Para que la onda TE sea progresiva, y debe ser imaginana pura. Es decir,
debe cumplirse que o *ue > (mn/ a)? +(nm/ b)? . Siyesreal, la operacién de
la guia se encontrara en una region evanescente y no habra propagacion. El
punto de transicion y la frecuencia angular w, correspondiente para que se
inicie la propagacion se obtiene igualando la ec. (4-102) a cero:

oo - 6]
Cm Cmr nel\ a /b

de donde la frecuencia de corte para el modo TE,  esta dada por

1 v 2 2
Je,, = 5\[(%} + (%) (4-103)

yaque v =1 / \/E (velocidad de una onda plana en un medio sin fronteras).

Sustituyendo la ec. (4-103) en la ec. (4-102) con el radicando negativo y
utilizando un poco de algebra, la constante de propagacion se puede calcular
en funcion de la frecuencia de corte, para frecuencias en las que la onda es

progresiva:

2
Ymn = JBmn = J(Tn) JS -1 f>/, (4-104)

Recordando que la velocidad de fase es igual 2 w/f, para los modos TE
se calcula como:

s

w
Vo = B v W (4-105)

Paraf >/, ,la cantidad entre paréntesis en la ec. (4-105) siempre sera
mayor que la unidad. Por o tanto, v, >v.
Por lo que se refiere a la longitud de onda en la guia, kg, ésta se calcula

como:
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2n v
hg, = —— = = 4-106
Emn an f ( )

ycomov, >v, lgm siempre es mayor que la longitud de onda A que tendria
una onda plana (TEM) en el mismo medio.

A partir de la ec. (4-103) se puede obtener facilmente la longitud de onda
de corte:

T e
a b

que junto con A y A, satisface la relacion

1 1 1

2 .2 (4-108)

que es idéntica a la ec. (4-67) deducida para las placas paralelas, considerando
un material cualquiera de propagacion.

Asimismo, 7Lg puede escribirse en términos de A y A como:

2
- (_7‘_] (4-109)
A

Si la guia esté llena de aire, la permitividad y la permeabilidad se pueden
aproximar, respectivamente, por €,y H,, y entonces A = A,

Finalmente, la velocidad de grupo también puede obtenerse. Antes de
hacerlo, es conveniente recordar que la velocidad de fase es un concepto
que se aplica a ondas senoidales de una sola frecuencia o monocromaticas;
esta velocidad depende alinealmente de la frecuencia, como lo indica la ec.
(4-105), pero a una cierta frecuencia dada (por ejemplo, una frecuencia
portadora), su valor es unico. Sin embargo, si lo que se desea transmitir a lo
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largo de la guia es una sefial modulada (que es la realidad en la practica),
ésta se puede considerar como la superposicion de Fourier de una gran
cantidad de ondas senoidales con distintas frecuencias, que juntas constituyen
a la onda modulada. Cada componente senoidal, que tiene su propia
frecuencia, viajara con una velocidad de fase distinta a la de las demas
componentes. Esta situacion inevadible lleva a la definicidn del concepto
de velocidad de grupo, que ya fue tratado en la seccién 4.6, y tiene validez
y un significado preciso solo st la frecuencia de la portadora es muchisimo
mas elevada en comparacién con el ancho de banda de frecuencias ocupado
por la sefial modulada, lo cual se cumple en las transmisiones tipicas de
microondas. El efecto que se tiene es que la envolvente de la onda modulada
parece rezagarse o “‘quedarse atras” con relacion a la portadora; mientras
que la portadora viaja a una velocidad aparente v , la envolvente lo hace a
una velocidad Vs €D donde V, P>V, cumpliéndose la ec. (4-86). Para la
guia rectangular, la velocidad de grupo se puede calcular, de acuerdo con lo
visto en la seccion 4.6, como:

1
Vg = EES =(4-83)

Sustituyendo B, de la ec. (4-104) con f= w/2x, en la ec. (4-85), se tiene

mn

-1
0 2 2
vgmn - v [—a_; \/g - (DCmn }

€))
Y 2 2
Jor- o2

- v i-(e,, /o)

de donde, en términos de la frecuencia de corte:



272 Teoria de las guias de ondas

o = 1= (1) R

Como la frecuencia de corte siempre sera menor que la frecuencia de
operacion, €l radical de la ec. (4-110) siempre sera menor que la unidad y
Ve <wv. Silas ecs. (4-105) y (4-110) se multiplican, se comprueba que ¢l
producto de la velocidad de fase por la velocidad de grupo es igual al
cuadrado de la velocidad en un medio ilimitado:

vy o= y? (4-111)

Ejercicio 4-12 Una guia rectangular llena de aire tiene dimensiones
internas de 10 x 5 cm y transporta una sefial senoidal con frecuencia de 4.5
GHz. Encuentre cuantos modos TE diferentes se propagan en la guia, asi
como la constante de fase, la velocidad de fase, la longitud de onda en la
guia y la impedancia de onda para cada modo a esa frecuencia de transmision.

Solucion

Primero hay que encontrar las frecuencias de corte de los primeros modos,
para ver cuales estan por debajo de los 4.5 GHz. Como la guia tiene aire en
su interior, v =c =3 x 10% m/seg. De la ec. (4-103):

Co3x10® 1Y
Jew = 5 Y = 1.5 GHz

P 3x10° /( 1 )2
@ 2 Vo005

= 3 GHz
3x10®
fo, = 1004200 = 335GHe
3x10% | 2 }?
fero = > ol = 3 GHz
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Coaxaot 2 Y
f"—'oz - 7 0.05 = 6 GHz

Je,, = x10 [2 ]2+ [—1-—)2 = 424 GH
o 2 -J\ol 005) ?
fe, = il [1J2+ (—2—)2 = 6.18 GH
€2 2 \\ol 005) ‘
Je T 210 [2 )2+ (—2—)2 = 67 GH
€22 2 01, 1005 - z

Los modos TE que se propagan son entonces TE,,, TEg,, TE TE,, vy
TE,,.
Como paso siguiente, la constante de fase se calcula usando la ec. (4-104):

27
Bo = V45?2 -15% x10° _ §8.86 rad/m

3x10®
Bor = 3)?;{08%52-32 x10° = 7025 rad/m
By = 3:03 V45? -3 x10° = 7025 rad/m
B = 3:?08 \/:1.52—3.352)(109 = 6293 rad/m
B = 3)3;!03‘\[4-52_4-242 x10° = 31.57 rad/m

La velocidad de fase se obtiene ahora con la ec. (4-1 05):
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2rx45x10°  2nx45x10°

_ 2mx45x10°  2mx45x10° .
Voo = B, = 7025 = 4.02x10° m/seg
2nx45%x10° 21 x45%10°
Voo = 5 = TTo03s = 4.02x10% m/seg
20 .
Inx45x10°  2mx45x10°
Vo, = B, = 6293 = 4.49x 10® m/seg
2rx45x10°  2nx45x10°
Vo, = 3 = 3157 = 8.95x 108 m/seg
21 :

La longitud de onda en la guia esta dada por la ec. (4-/ 06).

A . 2n 2n
210 Blo 88.86 = 7.07 cm
A B n 2n
g BOI 7025 = 894 cm
2n 2m
l - = —_
£20 BZO 7025 894 cm
A o 2n 2n
gn Bll 6293 = 998 cm
27 27
A = = —
21 BZ[ 3157 199 cm

Finalmente, del sistema de ecs. (4-101) se observa quc la relacion entre
las magnitudes de las componentes transversales E, y H  es igual a:



ZTE = = Qv Prmn
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lo cual coincide con la definicion general dada por la ec. (4-90), y como
p=p,=4nx 107 H/m:

TE

TE,,

20

TE

N N N NN
S

TE,,

4rx 107 xv, =4nx107x3.18x 108

i0

41 x 107 x v, =4n x 107 x4.02x 108

o1

41 x 1077 x vy =4 x 107 x 4.02x 108

20

4 x 107 XV, =4n x 107 x4.49x 108

i

4 x 107 xv. =4nx 107 x 8.95 x 108

2

= 39985 Q
= 505.78 Q
= 505.78 Q
= 564.62 Q
=1,125.38 Q2

Con fines de comparacion, resulta tlustrativo concentrar todos los
resultados anteriores en la tabla siguiente.

modo | f _(GHz) B (rad/m) (xlOsyglfseg) Ag(cm) Z(Q)
TE, | 1.50 88.86 3.18 707 | 399.85
TE,, 3.00 | 70.25 4.02 8.94 | 505.78
TE,, 3.00 70.25 4.02 8.94 505.78
TE,, 335 62.93 4.49 9.98 564.62
TE,, 4.24 31.57 895 | 199 | 1,125.38

f=4.5 GHz L=Hy E=¢g

Ejercicio 4-13  Para la misma guia del Ejercicio 4-12, considere los
modos de propagacion TE,, y TE,,. Grafique el compprtamiento de sus
impedancias de onda en funcién de la frecuencia. Posteriormente, suponga
que la guia transporta una sefial modulada cuya banda es lo suficientemente
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angosta y la frecuencia de la portadora es 4.5 GHz, y calcule la velocidad de
grupo para ambos modos.

Solucion

La impedancia de onda para los modos TE, que es la funcidn que se desea
graficar, esta dada por:

7 B 2n [y _ [TRY
£ = -
’ [ - g2 - /)

~

en donde pv = B \/E = n = 120 Q, y por lo tanto:
AT
- 51712
Zrg, = nLI - —f—} con f en GHz
- -12
30
y Zrg,, = M|l - 7— con f en GHz

La grafica de estas dos funciones se muestra a continuacion:

Z A
(Q)
1200 +

1000 +

t+

800 -

T

600 -

400 + 120=m

e

200 +
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La velocidad de grupo se calcula con la ec. (4-110):

ve. = 3x10%1 - (15/45)7 = 283x10° m/seg

1%

o= 3x10%1 - (3045 = 224x10° m/seg

4.8.2 Los modos TM —i+7 lr+o 17

Ahora la ecuacién que hay que resolver, con las condiciones apropiadas
de frontera, es la ec. (4-57), que es similar a la ec. (4-36) de los modos TE,
solo que en lugar de H_se tiene a la variable desconocida E,. Por lo tanto, la
soluci6n general para los modos TM también sera de la misma forma que la
ec. (4-94) de los modos TE, y también debe satistacerse la relaci6n dada

por la ec. (4-95). Es decir:

E. = [Acospx+Bsenpx] [Ccosgy +Dsengyle " (4-112)
Hi(x) S2(¥)
con (PP+q}) = v+ o’ue =(4-95)

La aplicacién de las condiciones de frontera es mas sencilla que para el
caso de los modos TE. Simplemente, debe garantizarse que E_ valga cero
en las cuatro paredes de la guia. Si no fuese igual a cero, seria tangencial a
los conductores. Por tanto:

E.=0 para (4-113)

z

—_—

A SR S
- O R O

Al sustituir las condiciones (4-1/3) para x =y = 0 en la ec. (4-112),
ignorando el término e 7% se obtiene rapidamente que

E, = 0 = A[Ccosqy + Dsengy] = A =0
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E, = 0 = C[Acospx + Bsenpx] > C =0

La solucién (4-112) se reduce entonces a:

E, = (Bsenpx)(Dsenqy)e "%

Rebautizando el producto de las constantes B y D por una sola constante
A, la ecuacidn anterior queda como: '

E, = A(senpx)(sengy)e™? (4-114)

Esta es la solucion buscada para los modos TM. Las constantes PYyqse
obtienen aplicando, respectivamente, las condiciones de frontera restantes

(es decir, E =0enx=ayy=). Por lo tanto, 1gnorando otra vez y por el
momento al término €77 * ;

E, = 0 = A(senpa)(sengy) = pa = mn
x=a
mn
por lo que - p = m=1,2,.. (4-115)
E, = 0 = A(senpx)(sengb) = gb = nn
y=»b
nmn
por lo que q = Y n=12,. (4-116)

Las relaciones (4-115) y (4-116) son idénticas a las encontradas para los
valores de p y g en los modos TE de la secci6n anterior, y larelacion (4-95)
es la misma que se debe cumplir en ambos casos. Esto revela de inmediato
que la frecuencia de corte de un modo TM,,, es exactamente igual a la del
modo TE, , para valores idénticos de m y n. Por lo que se refiere a la
constante de fase, cuando y es puramente imaginaria y hay propagacion
dentro de la guia, la misma relacién (4-95) indica que los modos TE,,y
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TM, , tienen el mismo valor para B. Si B es la misma, la velocidad de fase
también es igual, a una frecuencia dada. La misma similitud se concluye
para la longitud de onda en la guia (lg), la longitud de onda de corte (A_) y
la velocidad de grupo (v g). Por lo tanto, para los modos TM_se aplican las
mismas ecuaciones, que por comodidad se repiten a continuacion:

p) mm 2 nmn 2
Bun = 0°pE - — |\ =(4-102)

2m 2
O bien: an = (";:') f2 _f.:'im :(4—]04)
vl mY nY’
| _t e = -_ —_ -_ . = -
Srpes w73 (aJ ' (bj (#109

f ‘1’”‘“ %;\‘?‘ v = Vv A |
Prin =(4-105
ﬁ:(;:/‘ f2 . f(im ( )
\[":_A '
27 \4 i
Mo = = =(4-106
Emn an f ( )
A, = 2
mn 2 2
\/(’_”"_) . [E) —(4-107)
a b
vy = le - [f) ~(4-110)

Es logico que, aun cuando los parametros anteriores son iguales para los
modos TE_, y TM , sus distribuciones de campo difieren. La ec. (4-114)
da la expresién matematica para la componente E_. Derivando ésta con
relacién a x y y, y sustituyendo en las ecs. (4-38) y (4-59), se obtienen las
componentes E_y Ey. Finalmente, las ecs. (4-60) 3'/ (4-61) se pueden utilizar



280 Teoria de las guias de ondas

para encontrar las dos componentes restantes, Hx v H ) La solucidén completa
fasorial para los campos de los modos TM_  resulta ser entonces:

oM
—JAB—— mn nm
— a -JBz
E, = 3 5 (cos———-x](sen———y)e
" (mn] (mtJ a b
—_— + —
e a b —
B 7
Qg MT
_ —J ABT  mm nm - jBz
E, = 5 - || sen——x || cos—y |€
™ mn nm ) a b
o) \s) (#-117)

E, = A (sen Eix) (sen e y) e /P?
m - a b ",
WE
H,, = - FEM
o€
H, = FExmn
H, =20

7 (condicién para los modos TM__ )

mn

Debe notarse que sim o n valen ceroc, la expresién para E, en el conjunto
de ecs. (4-117) se vuelve idéntica a cero. Esto haria imposible la existencia
de una onda TM en la guia, y por ello se descartaron anticipadamente los
valoresde n=0y m=0en las ecs. (4-115) y (4-116). Por lo tanto, el modo
TM mas bajo que puede propagarse en una guia rectangular es el TM,,. En
cambio, como ya se vi6 en la seccion anterior para los modos TE, m o n si
pueden valer cero y los modos TE,,, TE,, TE,,, etc., si existen. En la Fig.
4-13 se muestran los patrones de los campos eléctrico y magnético
correspondientes a los modos TM,, y TM,,.
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o

A

Fig. 4-13 Patrones de campo eléctrico (—) y campo magnético (- - - -) de los
modos de propagacion TM,, y TM,, en una guia rectangular.

En cuanto a la impedancia de onda para estos modos, su variacion con la
frecuencia esta dada por la ec. (4-91), haciendo y = jP en el rango de
propagacion:

ZTM - (4—118)

Y en términos de la frecuencia de corte, la misma impedancia puede
calcularse como

2
Zry, = Myl - (_’"] =(4-93)

La forma de su grafica correspondiente, a partir de la frecuencia de corte
para cada modo, es similar a la mostrada en la Fig. 4-10.

Ejercicio 4-14 Considere una guia rectangular cualquiera cuyas
dimensiones cumplen con la proporcion a =2b y esta llena de aire. Encuentre
la frecuencia de corte de los primeros siete modos que pueden propagarse
en la guia, sean TE o TM. Normalice cada frecuencia de corte con relacion
a la mas baja e indique cual es la propor'ci(')n del rango de frecuencias en el
que Unicamente se propaga el primer modo.
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Solucion

La frecuencia de corte de ambos tipos de modos se calcula empleando la
ec. (4-103):

ﬁecuencm de corte
norrmhzada con relacmn
ala del modo TE]0 |
| C C
O
TE,, Jo = 77 =(05)~ 1.00
. C ( C
TE,, y TE,, fo=>=M7 200
TE,y™, | f. = (1.118)5 224
| - .
TE, y TM,, fo'= (414 - 2.83

En un eje de frecuencias de corte normalizadas, los resultados anteriores
pueden representarse como sigue:

TE TEq TEy, TEy,
TEp TMp ™, 7
> C
| [ 1 1.
1 2 224 2.83 0

El primer modo de propagacidn es €l TE ,, y éste es el unico que se propaga
en un rango de frecuencias de 2 : 1. Por ejemplo, si la frecuencia de corte de
este primer modo fuese 1.5 GHz, la de los modos TE, y TE, seria de 3
GHz, y el ancho de banda con un solo modo presente seria igual a 1.5 GHz
(1.5 GHz <f <3 GHz). A efectos de comparacion, se recomienda repasar
el Ejercicio 4-12, donde a = 2b.
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4.8.3 El modo dominante y estindares de guias

En el ejercicio anterior se demostr6 que la frecuencia de corte méas baja
para una guia rectangular de dimensiones a = 2b corresponde al modo de
propagacion TE ;. En general, de acuerdo con la ec. (4-103), para toda guia
que cumpla a > b, la frecuencia de corte mas baja siempre se obtiene para
m=1conn=0(TE,,). Despues sigue la de los modosparam=2conn=10
(TE,j)) om=0conn =1 (TE,)), om=1conn=1 (TE,, y TM,)),
dependiendo de las magnitudes relativas de ay b. O sea que siempre hay un
rango de frecuencias en el que solamente se propaga un modo: el TE, . Por
tal razon, a este modo se le denomina modo dominante. La frecuencia de
corte del modo dominante esta dada, entonces, por la ecuacién:

Vv
feo = 57 (4-119)

y es independiente de la dimension b.

En cualquier sistema de microondas, el numero de modos que puede existir
dentro de una guia rectangular depende de sus dimensiones a y b, del mate-
rial que hay en su interior, y del dispositivo de excitacion (fuente de
microondas y frecuencia de operacion) acoplado a la guia. Sila guia trabaja
con varios modos a la vez, la potencia total se distribuye entre ellos, y al
querer detectar dicha potencia al final de la linea, la operacion se complica
y encarece, debido a la instrumentacion (sondas, detectores, etc.) que se
requiere. Por ello, generalmente se prefiere trabajar una guia en un solo
modo, es decir, en el modo dominante TE,,. Por lo que se refiere al
dispositivo de excitacion para iniciar la transmision a lo largo de 1a guia, en
general éste produce muchos modos simultineamente, con potencias en
distintas proporciones. Sin embargo, si la guia opera sélo en el modo TE,,
todos los demas modos superiores emitidos por la fuente de microondas
son atenuados y no se propagan. Conviene entonces dedicar méis atencion
al modo TE |, y examinar sus caracteristicas mas detalladamente.

Las guias rectangulares son muy atiles, porque tienen un ancho de banda
muy grande dentro del cual s6lo se propaga el modo dominante. Esto permite
transmitir enormes cantidades de informacion a lo largo de la guia. Hay en
el mercado un rango muy amplio de estandares, que tienen las dimenstones
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adecuadas para trabajar en frecuencias desde los 300 MHz hasta los 300
GHz. En la Tabla 4-2 se muestran algunos de estos estandares.

!

Tabla4-2 Lista de algunos estandares para guias rectangulares y frecuencias
de operacion recomendadas en el modo dominante.

. Designacion “Dimensiones | Frecuencia de |. - Rango
T ) Cintemas | cotteparael | recomendado
B N ~ | modoTE,, | de frecuencias
TEIA* | UK* | (axb,cm) - (GHz) ~ (GHz)
WR 284 | WG 10 | 7.214 x 3.404 2.080 2.60 a 3.95
WR 187 | WG 12| 4.755 X 2.215 3.155 3.95a 5.85
WR 137 | WG 14 | 3.485 x 1.580 4.285 5.85a 8.20
WR 112 | WG 15 | 2.850 x 1.262 - 526 7.05 a 10.0
WR 90 | WG 16 | 2286 x 1.016 6.56 82al24
WR 62 | WG 18| 1.580 x 0.7899 249 124 a 18.0
WR 42 | WG 20 | 1.067 x 0.4318 14.08 18.0 2 26.5
WR 28 | WG 22 | 0.7112 x 0.3556 21.1 26.5 a 40.0
WR 22 | WG 23 | 0.569 x 0.2845 26.35 33.0a500
~* EIA = Electronic Industry Association, Estados Unidos.
“x* JK. = United Kingdom (Reino Unido).

Como puede apreciarse €n la tabla, no se recomienda trabajar demasiado
cerca de la frecuencia de corte del modo TE, . Esto se debe a que la velocidad
de fase cambia muy rapido ccrca de dicha frecuencia. Ademas, es necesario
la frecuencia de corte del
modo siguiente. En general, el rango de operacion en la practica comienza
desde la frecuencia de corte del modo dominante mas un 25%,
aproximadamente, hasta la frecuencia de corte del modo siguiente menos
un 25% (o sea, un 75% de la frecuencia de corte de ese modo).

mantener la operacion de la guia por debajo de
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Ejercicio 4-15 Considere la guia estandar WG12 de la Tabla 4-2, llena
de aire. Debajo de la frecuencia de corte, por ejemplo a 2.5 GHz, la
propagacion no es posible. ;Cuénto vale la constante de atenuacion a a esta

frecuencia, para el modo dominante?

Solucion
La constante o puede obtenerse de la ec. (4-102) para cuando y €s

puramente real:
2 2
mTt nmn 2
o = —— | +|—] - @HE
K a ) ( b )

Para el modo TE , la ecuacion anterior se reduce a:

2
a = ﬁﬁ) _ @nytpe S’
a

Ahora bien, de acuerdo con la ec. (4-11 9):

1%
fc,o - 5;

Por lo que

4nt , 2 2
oA = f;z—-fclo—élnpsf

y como pe = 1V

2n [ 2 2
@ = —v—\ff"ao _f

La frecuencia de corte de la guia para el modo dominante es 3.155 GHz y

y = ¢. Entonces:
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0 = \Kff.1ss)<109)2—(2.5x109)2

3x10°

2
= -?’T-‘—J370.4 ~ 403 Np/m

y empleando la ec. (2-18):
a = 350 dB/m

demuestra que una onda a una

Esta atenuacion es tan grande, que s€
legar a ninguna parte en una linea

frecuencia inferior a la de corte no puede i

practica.

Ejercicio 4-16  Para la misma guia del ejercicio anterior, grafique la
velocidad de fase y la velocidad de grupo del modo dominante, en funcion

de la frecuencia.

Solucion

La velocidad de fase se calcula empleando la ec. (4-1 05):

_ /
R /o7

12, 1a frecuencia de corte es 3.155
mparar la velocidad de fase con
sigualaladelaluz. La ecuacion

Para el modo dominante de la guia WG
GHz. Para la grafica pedida, conviene co
relacion a la velocidad v, que en este caso €
anterior queda entonces como.
| ]

o \Ef" - (3.155x109)2

L
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Para calcular la velocidad de grupo, se emplea la ec. (4-110),conv =c

Vew C\ﬁ— (fclo/f)2

A partir de las dos ecuaciones anteriores se obtienen las graficas siguientes
para el modo dominante TE, .

vt

4c¢c +

region recomendada
de operacion

l(.." _____________________

4.8.4 Modos degenerados

A reserva de continuar estudiando las caracteristicas del modo dominante
TE,, en una guia rectangular, conviene efectuar un paréntesis para hacer
menci6n en esta seccion de la existencia de modos degenerados y la imposibi-
lidad de qué haya un modo dominante en determinados tipos de guias.

Considérese una guia cuadrada, en laque a = b. Una inspeccion rapida de
la ec. (4-103) revela que la frecuencia de corte de los modos TE, siempre
es la misma que la de los modos TE, . Esto impide que haya un modo
dominante. De hecho, la distribucion de los campos del modo TE sélo
difiere de la distribucién de los campos del modo TE,_ por una simple
rotacién de 90° de la guia sobre su eje longitudinal, pues a toma el lugar de
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b,y viceversa. A los modos que tienen la misma frecuencia de corte se les
llama degenerados, y no son deseables porque son susceptibles al acopla-
miento de modos e interferencias.

El orden de aparicién de los modos degenerados TE y TM de una guia
cuadrada se muestra a continuacion, para los primeros modos.

TE2

TEy TM12

TE;p TMp TE; ™My,
TEq i TEq> il

l
1 ¥

—-.—

~V

4.8.5 Corrientes en las paredes

La distribucién de las corrientes en las paredes interiores de una guia se

puede obtener a partir del campo magnético en cada pared, utilizando
sucesivamente la expresion

J, = —a, x H (4-120)

en donde J_es la densidad pelicular de corriente en la superficie considerada
de la guia, a_ es un vector normal unitario que sale de esa superficie*, y H
es el vector de campo magnético evaluado en la misma pared. Este mectodo
es el mismo para cada modo de propagacion, pero como la expresion
matematica de H difiere en cada caso, obviamente la distribucién de las
corrientes en las paredes también es diferente para cada modo.

Es cierto que los conductores empleados para fabricar las paredes de una
guia no son perfectos. Sin embargo, si se recuerda el concepto de la pro-
fundidad de penetracion (ec. 2-2), es claro que a frecuencias mayores que
1 GHz, la penetracion en una pared de cobre, por ] emplo, es del orden de
micras y muchisimo menos que el valor de la longitud de onda. Bajo esta

* En algunos textos, la ecuacion se define como J = a_x H, pero el vector normal unitario
cambia de direccién, hacia el interior de la guia. Obviamente, los resultados son los mismos.
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consideracién, es permisible aproximar la corriente en cada pared de la
guia como una pelicula ideal, cuya magnitud y direccion estan dadas preci-
samente por la ec. (4-120).

El procedimiento a seguir se ilustrara a continuacién, obteniendo la
distribucion de corrientes para el modo dominante TE,, de la guia rectan-
gular. Considérese para ello la numeracion de las paredes interiores mostrada
en la Fig. 4-14.

|-
Fig. 4-14 Vectores normales unitarios en las cuatro paredes interiores de la guia.

El vector H de los modos TE esta dado por las ecs. (4-101). Para el modo
dominante, m =1 yn=0.Por lo tanto, suprimiendo la variaciéon e/ Bz.

H = {M](senlx)ax + Ao(coszx)az (4-121)

T a a

Sustituyendo la ec. (4-121) y el vector normal unitario correspondiente a
cada pared en la ec. (4-120), se obtiene:
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_-: 2(y=b) a, —Ao[cosﬁx) a, + {M} (scnix) a,
. SR a T a :
73 (x=0) -a, ~Aqa,
4 (y= 0)’ —a, Ao[coszx) a, — [J—éo—ﬁ—‘i—l (senzt— x) a,
a T a

Esta distribucién o patrén de corrientes se puede dibujar para un instante
determinado, tal como se muestra en la Fig. 4-15. Sin embargo, no debe
perderse de vista el hecho de que este patron se desplaza o propaga como
una onda en la direccion z. La direccion del flujo de corriente sobre cada
pared siempre forma angulos rectos con la direccion del campo magnético.
Asi, en las paredes laterales, la corriente es vertical; y en las paredes

horizontales, tiene una orientacion diagonal o recta, segun la posicion. Como

el material conductor de la guia no es perfecto y presenta cierta resistencia,

Fig. 4-15 Patrén de corrientes en las paredes interiores de una guia rectangular,
para el modo dominante TE 4. (---- lineas de campo magnético en las paredes).
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el flujo de la corriente superficial se traduce en potencia disipada, es decir,
en atenuacion. La trayectoria de la corriente parece estar interrumpida de la
pared superior a la inferior, pero se complementa con una corriente de
desplazamiento que va de arriba hacia abajo en las regiones centrales de la
ilustracion (véase la siguiente seccion).

En algunos casos, puede ser necesano hacer pequefias ranuras €n la guia,
con el fin de introducir una sonda y muestrear los campos en su interior.
Estas ranuras deben ser angostas'y paralelas a la direccion de la cormiente,
para que la distribucion de los campos no se vea afectada dentro de la guia.
Por tal razén, es importante conocer 1a distribucién de las corrientes en las
paredes.

En la Fig. 4-16 a) se¢ tlustran dos ranuras posibles para detectar ondas
estacionarias en la guia, produciendo una perturbacién minima de los cam-
pos del modo TE . En cambio, las ranuras mostradas en la Fig. 4-16 b) si
producirian perturbaciones significativas en el patrén de corrientes,
provocando ademas radiacion de potencia hacia el exterior*.

Fig. 4-16 a) Ranuras que producen perturbacion minima de los campos.
b) Ranuras que producen perturbaciones significativas. Compérese cada ranura
con la orientacién de las corrientes de la Fig. 4-15.

* Estas ranuras perturbadoras son 1a base para el disefio de antenas de ranura, también llamadas
antenas ranuradas.
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4.8.6 Potencia transmitida

La potencia que fluye a lo largo de la guia se puede calcular a partir del
vector complejo de Poynting:

P, - ExH (4-122)

en donde P es el vector de Poynting y equivale a una densidad local de
flujo de potencia en W/m?2, E es el fasor del campo eléctrico y H* es el
conjugado del fasor del campo magnético. Al integrar esta densidad de flujo
de potencia en toda la seccion transversal de la guia, la potencia promedi0
que fluye por ella, en la direccidn z, esta dada por:

P = %Re JPd-ds . [W]

4

(4-123)

5
d

en donde ds es el vector de la diferencial de superficie en la seccion trans-
versal y dirigido hacia afuera de dicha superficie (es decir, en la direccion
de z).

Para el caso del modo dominante, a partir de las ecs. (4-101), se tienen las
Unicas componentes de campo siguientes:

Op
E, = "_é_Hx (4-124)
H, = JAba oy Ty (4-125)
m a
i
H, = Apcos—x (4-126)
a

Estas tres ecuaciones demuestran que la distribucion de los campos del
modo dominante es muy sencilla, pues todo el campo eléctrico esta orientado
en la direccion y, no depende de la variable y, y su intensidad varia
senoidalmente a lo largo del ancho de la guia (variable x), de acuerdo con la
ilustracion de la Fig. 4-12. Por su parte, el campo magnético forma lineas
cerradas en el plano x-z y su intensidad tampoco depende de la variable y.
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En la Fig. 4-17 se muestra un bosquejo de como estarian distribuidos los
campos en el interior de la guia en un instante determinado. Desde luego,
esta distribucion se mueve o propagaa Jo largo de la guia, enla direccion z,
al igual que la distnbucion de corrientes de laFig. 4-15 también se desplaza.

nodos de

cormente -

Fig. 4-17. Distribucién de los campos del modo dominante en el interior de

una guia rectangular. (—E,---H).

. Comparando ambas figuras 4-15 y 4-17, un nodo de corriente coincide
con la posicion de un minimo de la intensidad del campo eléctrico. Es
precisamente en un punto minimo en donde el campo eléctrico adquiere su
maxima razén de cambio (proporcional a aD/af), y si se recuerdan las ecs.
(1-4)y (2-3), se concluye que en ese punto minimo (coincidente con el
nodo de corriente) hay una cormriente de desplazamiento que completa el
circuito de la corriente de conduccion en las paredes de la guia, situacion
que ya habia sido mencionada en la seccién anterior.
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Si ahora deseamos calcular la potencia transmitida por el modo dominante,
a partir de las ecs. (4-124), (4-125), (4-126) y (4-122), se observa que el
vector de Poynting tiene dos componentes:

X

P, = E, H, (4-127)
P, = -E,H, (4-128)

4

La ec. (4-128) representa la componente de interés, es decir, la densidad
del flujo axial de potencia; y por lo tanto, la potencia promedio transmitida
en la direccién z se obtiene, a partir de la ec. (4-123) e integrando en toda la
seccion transversal de la guia, como:

P = lReUbr (—EyH:)dxdy‘\
2 0o Jo |

Sustituyendo las ecs. (4-124) y (4-125) en esta ultima ecuacion, se tiene
que: -

P = lRe[[b J‘“ (Msenix\(— JAOBa )dxdy}
2 o Jo s a 1] a
! (DPLBAz al b a
= (5)( nzo ]L Jo [sen ;x)dxdy
(DP-BA%‘I2 ab
[ - ](2) | (4-129)

s

{

Esta Gltima ecuacién también se puede escribir en términos de la frecuencia
de corte y la frecuencia de trabajo, sustituyendo la ec. (4-/04) en el lugar

de B:
B = (z})\/fz-ﬂffm =(4-104)
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2 2
_ muAOa ab ’ 2 2
Fo= ( v 8 }(2)f—fc‘°
_ ZRfA% a’bp ‘/;g \/F—_f_z_
2ny \/—;E €10

3
a*b
. 1y \/ -1 (4-130)

Nétese, a partir de la ec. (4-126), que A, es la magnitud maxima del campo
magnético H_en la pared lateral de la guia (ya que x =0 y el coseno es igual
al).

Ejercicio 4-17  Considérese la guia rectangular estandar WG 14, cuyo
rango de frecuencias de operacion recomendado para el modo dominante
es 5.85 GHz < f < 8.20 GHz, y sus dimensiones internas son a = 3.485¢cm
y b= 1.580 cm. El dieléctrico dentro de la guia es aire y se desea transmitir
el maximo de potencia posible a una frecuencia de 6 GHz. Si el aislamiento
del aire, de acuerdo con sus condiciones, se rompe cuando la intensidad del
campo eléctrico rebasa los 1.5 MV/m, jcuanto vale esa potencia maxima
permisible a lo largo de la guia?

Solucion
De la ec. (4-124) se tiene que:

|E

Y | maximo T

permisible

= -—-(sen—-x) = 15x10° V/m
madx

15x10% =

= AO = amp_

Sustituyendo el valor de Ajenlaec. (4-129), se obtiene la maxima potencia
permisible:
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2 6 .\ 5
P, = (“’“B; )(1’.“0 “} (ab) - (L“b](mxloé)
' 2 aop 2 4 /. ,

[El i

De acuerdo con la Tabla 4-2, la fr-cuencia de corte del modo dominante
para la guia WG 14 es 4285 GHz. La frecuencia de operacion especificada

es de 6 GHz, por lo que la constante de fase se calcula a partir de la ec.
- (4-104) como:

2n [2 2
BIO = 'E_ f —fcm

ZTC 2 o 9
= 6 — 4285 x107 = 8796 rad/m
31x10° ‘[ /

Finalmente:

b - (87.96 x 3485x1072 x 1580107

5 a (2.25x10‘2) = 575 kW
4x2nx6x10° x4nx10’

En la practica, la guia se operaria por debajo de este valor tedrico. En el
caso de que se desease transmitir mas potencia, habria que utilizar una guia
de mayores dimensiones transversales y una frecuencia mas baja. La altura
de la guia (dimension b) determina el valor exacto de [E| ;. permisibie
antes de que se rompa el aislante del aire; y desde luego, este valor cambiaria
si el dieléctrico fuese diferente al aire. Otra forma de aumentar la potencia
es presurizando la guia, ya sea con aire o con algiin gas como ¢l freon, o
incluso creando un vacio. Las caracteristicas empleadas dependeran
finalmente de la aplicacion de la guia.

En la Tabla 4-3 se proporcionan los rangos recomendados para la potencia
transmitida en los estandares descritos anteriormente en la Tabla 4-2, asi
como los niveles de atenuacion en cada guia. A continuacion se estudiara
precisamente como calcular la atenuacion en una guia rectangular.
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Tabla 4-3 Potencia maxima de transmision recomendada y niveles de
atenuacion en guias rectangulares. |

. D&“g“ac“m 1 ‘_Potencia i Atenuacmn"‘a las frecuencias -
s ) maxima mferlory superior del rango
R " recomendada | ‘recomendado en la Tabla 42"~
EU | Unido kW) | N ',':{:.(dI?“OO m -
WR 284 | WG 10 2400 - S 3.1- 2.1 (AD
WR 187 | WG 12 1,000 - 58- 4.0 (A)
WR 137 | WG 14 540 - 80- 64(AD
WR 112 l_\NG 15 350 115- 90 (Al)
WR 90 ‘ WG 16 230 | 18.0 - 12.5 (AD)
WR 62 rWG 18 120 20.1 - 17.6 (Al)
. B
WR 42 | WG 20 | 48 57.7 - 41.3 (AD
WR 28 | WG 22 j 25 [ -~ 71.8 -49.2 (Ag)
WR 22 | WG 23 \ 15 \ 101.7 - 68.5 (Ag)
* Suponiendo paredes de alurninio (Al) o de plata (Ag) y aire como dieléctrico
en el interior de 1a guia. Con paredes de cobre, la atenuacion es diferente.

4.8.7 Atenuacion

En la Tabla 4-3 se observa algo muy interesante: 2 mayor frecuencia,
menor atenuacion, dentro del rango de operacion de cada guia rectangular.
Esto contrasta con las lineas bifilares y coaxiales, en las que la atenuacion
o aumenta progresivamente con la frecuencia (por ejemplo, véanse los
resultados del Ejercicio 72-4). En esta seccion se vera el procedimiento para
obtener las curvas de atenuacion de las guias rectangulares, y s€ demostrara
que, en efecto, la atenuacion disminuye conforme la frecuencia aumenta,
hasta cierto valor de frecuencia de trabajo, a partir del cual la atenuacion
comienza a ascender otra vez. De esta forma, se tiene una region de
frecuencias donde la atenuacion €s minima. En la misma Tabla 4-3, se nota
que las guias que trabajan a frecuencias sumamente altas se fabrican con
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paredes interiores de plata, a fin de reducir un poco las altas atenuaciones
que se producen a estas frecuencias tan elevadas (comparese la conductividad
del aluminio con la del cobrey la plata en la Tabla 2-1). Como la atenuacion
de estas ultimas guias €s excesiva, solo se utilizan en tramos muy cortos.
Asimismo, es de esperarse que las guias con paredes de cobre tengan
atenuaciones menores que las hechas de aluminio, cuyos valores tipicos
(segun la calidad del acabado en su fabricacion) estan en la Tabla 4-3.

Evidentemente, en el analisis para calcular la atenuacion ¢ en la guia se
debe considerar que los campos progresan atenuandose de acuerdo con un
factor e *7, ademas de que también estan afectados por ¢ /PZ Dicho de
otra forma, ahoray = o ¥ B, puesto que los conductores de las paredes ya
no se consideran perfectos (o # 0). Como la potencia transmitida, P, varia
proporcionalmcnte al cuadrado de los campos, S€ tiene, ignorando la
variacion en fase:

p - pel (4-131)

en donde P, es la potencia inicial.
Si se deriva la ec. (4-131) para despejar 0., se tiene:

dP

——

- B (2a)e = (—2a) P
dz

O 8 A
-5 )\ a2 (4-132)

Enlaec. (4-132),Pes nuevamente la potencia rransmitida a lo largo de la
guia, a traves del dieléctrico interior (generalmente aire), y la disminucion
—(dPldz) es 1a potencia perdida o disipada en las paredes metalicas de la
guia.

La potencia transmitida ya se obtuvo integrando el vector de Poynting en
la seccion 4.8.6,y resulté ser igual a:

p - couBAzoa2 ab
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Por otra parte, la potencia perdida por efecto Joule en el interior de un
conductor se calcula por medio de la expresion (R,/ 2) J2. Esta relacion es
similar a la que se emplea en teoria general de circuitos concentrados, donde
la potencia disipada €s (R/2)12. Como la guia tiene cuatro paredes, la
potencia total perdida se obtiene haciendo una integral de contormo ¢n la

seccion transversal:
R .
_4P 1D St de
dz 2 (4-133)

endonde R esla resistencia pelicular en cada superficie interior de la guia,

dada por:

R, = - (4-134)

En esta ultima ecuacion, o €8 la conductividad del material conductor y /
es la profundidad de penetracion dada por la ec. (2-2),auna determinada
frecuencia. Sustituyendo la ec. (2-2) en la ec. (4-134), se tiene:

_ ! _few o m )
R, = - Jz = V20, J;:Jf =(4-134)

OpC,

Ahora bien, J, es la densidad de corriente en l1a superficie de cada pared,
con su direccion respectiva. Esta corriente ya se calculé en la seccion 4.8.5
para ¢l modo dominante (véase la Fig. 4-15). El procedimiento completo a
seguir €s muy laborioso, pero el lector interesado puede demostrar (véase
el Problema 4.11.7) que al efectuar la integral de contorno de la ec. (4-133)
con las densidades de corriente correspondientes a cada pared, combinar
las ecs. (4-132), (4-129), (4-133) y (4-104), y después de largos y ted10sos
desarrollos algebraicos, se obtiene que, cuando el dieléctrico es aire:
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Qg = [Np/m] (4-135)
Mo b [fc 2
1 — | 2
7]

con Ng = Ho/€ ¥ fe,, =¢/2a,deacuerdo conlaec. (4-119).
En la practica y en los catalogos de los fabricantes de guias de ondas es

mas comun expresar la atenuacion en dB/m. Por lo tanto, usando la relacion

(2-20), y para una guia rectangular con paredes de cobre, la ec. (4-135) se
reduce a:

al f
a, = |refe (l] (8.686)
\ c;c Ho b fc 2
1 _ 10

{ / J

) oy :

i \/nx8.854x170 (21)] 2 L (8.686)
58x10 ab ( f 2
| — Cio
! L/ J ,

/2 /2 |
_a_[_f_} + (f%)n
26\ fc\ f
6015x107 (9 ( fclfz)

10

-
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Y como f, c‘{: = Jc/2a , finalmente se tiene que:

[dB/m]  (4-136)

Ejercicio 4-18 Obtenga la grafica de atenuacion a, en dB/m, en funcion
de la frecuencia, para el modo dominante en las guias rectangulares wWGl2,
w16y WG20. Considere que las paredes nteriores son de cobre y que el

dieléctrico es aire.

Solucion
Las dimensiones de las guias estipuladas y sus frecuencias de corte para
el modo dominante TE ;. de acuerdo con la Tabla 4-2, son:

Guia a {cm] b [cm] Seio [GHz]
wGI2 | 4755 | 2215 3.155
wWGl6 | 2286 | 1016 6.56
WG20 | 1067 | 04318 | 1408

Al sustituir €stos valores en la ec. (4- 136), obtenida para paredes de cobre

y dieléctrico aire, s tiene:

3]
y 1.073363FL ; (9_1_5_:"_}
L 3155 7
WG12 0.0103687 J’ (3_155)2
R
: f

dB/m
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6561 |
, | 1125 S, __)
147x10" 6.56 7
Gwais = 40034563 2 dB/m
' (&
! f ]
) .
.| 1235526 \/--f_ ' ,[M]
147x10° 14.08 f
Gweo T 10011018 B 7 dB/m
| \fl B (14.08)
i S ]

Sustituyendo fen GHz en las tres ecuaciones anteriores, se obtienen las
graficas mostradas en la Fig. 4-13. Con el fin de compararlas, las tres curvas
de atenuacion estan graficadas en el mismo par de ejes. Noétese que la escala
de o es logaritmica.

Se observa, en efecto, que cada guia tiene una region de frecuencias donde
la atenuacién es minima. El rango recomendado de operacion se muestra
acotado, en concordancia con la Tabla 4-2. Noétese que los niveles de
atenuacion son ligeramente inferiores a los de la Tabla 4-3, ya que en ésta

se consideran paredes de aluminio, cuya conductividad es menor que la del
cobre.

4.8.8 Excitacion y extraccién de los modos TE y ™

Como ya se ha expuesto en secciones anteriores, la potencia de una sefial
a lo largo de una guia rectangular se envia comunmente empleando el modo
dominante TE . Sin embargo, existen algunos sistemas en los que resulta
atil excitar o extraer modos superiores de propagacion. Por ejemplo, en
ciertas estaciones terrenas para comunicaciones por satélite se usan antenas
de corneta con aperturas multiples* en las que se combinan los modos TE
y TM,,. Asimismo, hay estaciones de seguimiento o rastreo que utilizan el
método de monoimpulso multimodo; €stas tienen un acoplador especial de

« También se les llama radiadores de bocina de aberturas multiples.
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Fig.4-18 Curvasde atenuacién para el modo dominante en las guias rectangulares
WG12, WG16 y WG20, con paredes de cobre y aire como dieléctrico.

microondas insertado en el alimentador de la antena. Cuando el eje del haz
de la antena se desvia con relacion a la direccién donde esta el satélite, se
producen modos superiores de propagacion en la bocina o comneta del
alimentador (por ejemplo, el TE,;), mismos que son extraidos por el
acoplador. Esta informacion se usa para calcular con precision la posicion
del satélite.

Siempre que se quiera excitar o detectar cualquier modo, el método
empleado debe maximizar la transferencia de potencia entre la fuente y la
guia, o entre esta altima y el receptor. En el caso de transmision, se emplea
una sonda coaxial para “lanzar” el modo deseado. En realidad, lo que se
busca o intenta es que, en lo posible, la sonda produzca lineas de campo
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eléctrico y magnético que sean paralelas a las lineas correspondientes de
dicho modo. La sonda, que generalmente es un cable coaxial terminado en
circuito abierto, con su conductor central extendido, se introduce en la guia
por un pequefio orificio. El lector con conocimientos basicos sobre la teoria
de antenas estara de acuerdo en que la sonda radia como si fuese una antena,
produciendo sus propias lineas de campo eléctrico y magnético. Asi, por
ejemplo, en la Fig. 4-19 se muestra como excitar una guia para lanzar los
modos TE,,, TE,; y TM, en una guia rectangular. La posicidn de la sonda
debe estar cerca del lugar donde el campo eléctrico del patron de propagacion
es maximo, pero puede variarse ligeramente para mejorar ¢l acoplamiento
de impedancias. La extraccién se realiza de una forma similar, insertando
sondas coaxiales o “miniantenas receptoras” al final de la guia, para efectuar

la conexion con los demas equipos del sistema.

coaxial

Fig. 4-19 Maétodos de excitacion para producir los modos TE,;, TE,; v TM,, en
una guia rectangular.
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Los conceptos tedricos sobre la reflexion y la propagacion retardada de
las ondas electromagnéticas sugiere colocar las sondas a una distancia de
A g/4 de donde comienza la guia, de tal forma que las ondas reflejadas en la
pared inicial se sumen constructivamente con las ondas radiadas por la sonda
en la direccion positiva de z. También se pueden utilizar sondas terminadas
como “miniantenas de lazo” en lugar de la forma monopolo, cuidando su
posicion para que las lineas de campo coincidan en lo posible con las del
modo deseado.

4.8.9 Cavidades resonantes y factor de calidad

El fenémeno de resonancia se explico en la seccion 2.17, en donde también
se menciono que hay cavidades en forma de “cajas” para los sistemas de
microondas. En efecto, en el caso de las guias de ondas, un resonador de
cavidad —también llamado cavidad resonante 0 medidor de onda—- es una
region dieléctrica rodeada totalmente por paredes conductoras. Esta caja
metalica es capaz de almacenar energia y es andloga a los circuitos resonantes
descritos en la seccion 2.17 para frecuencias mas bajas. Los resonadores de
cavidad son parte esencial en la mayoria de los sistemas de microondas y,
entre otras aplicaciones, sirven para hacer medidores de frecuencia, filtros
selectivos, osciladores y amplificadores de potencia. Tienen un factor de
calidad O muy alto, del orden de 5,000 a 10,0Q_Q.

Fig. 4-20 Geometria de una cavidad resonante con guia de ondas rectangular.
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En la Fig. 4-20 se muestra la geometria de una cavidad resonante rectan-
gular. Consiste de un framo de guia de ondas rectangular, con seccion trans-
versal a x b y longitud d a lo largo del eje z. Las paredes en los planos z=0
y z = d estan totalmente cerradas y hechas de placas conductoras. Es decir,
la guia esta cortocircuitada en ambos extremaos. Desde luego, la ““caja” por
si sola no puede hacer nada, a menos que se le entregue potencia electro-
magnética de alguna forma. Esto se realiza, tanto para la entrada como para
la salida de las cavidades, por medio de pequefios orificios de acoplamiento
o por sondas que se introducen dentro de la caja, en forma analoga a lo
mostrado en la seccion 4.8.8 (Fig. 4-19), para excitar y/o extraer los modos
de propagacion deseados. Es obvio que las ondas, una vez dentro de la
cavidad, rebotaran una y otra vezZ al chocar con las paredes metalicas que
cortocircuitan a la guia en ambos EXITemos. Ia superposicion de las ondas
incidentes con las ondas reflejadas produce una onda estacionaria a lo largo
del eje z.

Considérese que se tiene una cavidad rectangular cuyo rango de frecuencias
de trabajo permite solo la existencia del modo dominante TE,,. Por lo tanto,
a partir de las ecs. (4-124), (4-123) y (4-126), se tiene:

—op jABa)( n ] jaop T
E = |——\|=——j|sen—X] = — i ——Asen—x _
Yo ( B }( T a m a (4-137)

H, = JaBAsenEx (4-138)
s a
T

H, = Acos‘;x . (4-139)

Las expresiones anteriores se obtuvieron considerando la propagacion de
1a onda a lo largo del eje z y s€ omitio el término e /P? que indica el
defasamiento. Sin embargo, si tomamos ahora el caso de la cavidad de la
Fig. 4-20, dichas expresiones deben complementarse con la onda reflejada,
en forma similar a lo que s¢ estudi6 en el capitulo 2 sobre las ondas
estacionarias de voltaje y de corriente, de modo que:
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= - Jaﬂ)].l _T_t_ _jﬁz JBZ ‘
E, 2F sen—x [ae/? + Be ] (4-140)
H, = 3B en [Ae'”’Z - Bef‘“] (4-141)
T a
H, = cos—x |Ae/P* + Be/b?) (4-142)
a

Como E es tangencial a las paredes enz = 0y z = d, entonces debe valer
cero. La pnmera condicién en z = 0, sustituida en la ec. (4-140), lleva a que:

0 = Ae /P + Be/¥

O seaque A=-BY, usando 1a relacion de Euler, los campos E H yH,
adoptan la forma siguiente:

E, = “f{“’“(enax)(senﬁz) (4143

H, = jZAaB(sen x)(cosBz) (4-144)
n a

H, = -jZA(cosI[—x](senBz) (4-145)
a

La segunda condicion de frontera en z = d, sustituida en la ec. (4-143),
conlleva a los valores que puede tener la longitud d de la cavidad:

0 = senfPz = senfd

- d = A (i=1,23..) (4-146)

T
B
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y como A, d:da por la ec. (4-106), es igual a 27/, 1a Jongitud d tambicn s€
puede especificar como:

A
d = r‘i—2§— (i=1,2,3,) (4-147)
Ahora bien, como en la cavidad se manejan tres variables de longitud (a,
by d), cada modo que se forma en el interior se designa con el subindice
triple mnay s€ denomina modo de resonancia. A 108 modos de resonancia
también se les refiere como modos propiosy,en general, la notacién queda
como TE_ .0TM, . Para el modo dominante bajo estudio, m = 1,n=0y

mnn

S D
A=1 paraﬁl_,moq_(z_.@&FE.SQE@@.@.@_.9?,9!..@.@_.111@§._b,aj_9__9n_,la_9_m¢ad, de
acuerdo con la ec. (4-146). Veamos como obtener las frecuencias de
resonancia de los distintos modos TE, s

De la ec. (4-108) se tiene que:

_1_ - _1____1__
Mg - \Jﬁ 2 (4-148)
Cio

Combinando las ecs. (4-147) y (4-148), para cualquier valor de A, s€

obtiene:
1A ‘ 1 1

A 2d \J

g Cio

y como A = clf,1a longitud d de la cavidad puede ser:

5 "1—1/2
ASRIES
e) T, (4-149)

dmnﬁ

o | =

Ahora bien, de la misma ec. (4-148), se puede despejar /A
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S I 1
r Jx§ iy
de modo que:
- , 7-12
M = (—2%) R (X—L 150

y como A = ¢/f, la frecuencia de resonancia, a la que puede funcionar la
cavidad como tal, es:

jﬁnﬁ = ¢

F , 2 S
I i 1
by + “‘"“* (4-151)

La primera frecuencia de resonancia se denomina frecuencia fundamen-
tal, y para el modo dominante TE; se obtiene con n=1

1 2
hoo = ¢ (5;) . (4-152)

Por ultimo, para concluir esta breve seccion, presentaremos una expresion
para calcular el factor de calidad O a la frecuencia de resonancia. El
procedimiento matematico para su deduccidn es bastante iaborioso y se
omitird aqui, pues hay que calcularla energia almacenada y la energia perdida
(tomando en cuenta la resistencia de las paredes), para sustituirlas en la
relacién que lo define: ' |

energia almacenada =

0 = o — =
energia perdida por segundo
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La ecuacion en cuestion, para el modo propio TE,,,, €s de la forma:

0 _ T _ b(al2 + d2)3/2 ]
TEy0) 2Rs ad(az + dz) + 2b(a3 + d3)

L

(4-153)

en donde 1, = \/lg/€p , la resistencia pelicular R, = Jop/2c,yocesla

conductividad del metal empleado.
Tipicamente, se pueden obtener valores de Q entre 5,000 y 10,000.

Ejercicio 4-19 Considere una cavidad rectangular de cobre hecha con
las dimensiones transversales del estandar de guia de ondas WG16 de la
Tabla 4-2. Calcule la longitud minima que dicha cavidad debe tener para

que resuene a 10 GHz. También obtenga el factor .

Solucion
a=2.286cm b=1.016cm fe,, = 6.56 GHz

La frecuencia de 10 GHz queda dentro del rango recomendado para operar
dnicamente en el modo dominante TE,,, y a partir de la ec. (4-149) se

obtiene el valor minimo de d, consi = 1:

| 2 272
9 9

11[10x10 656x10
digy = 3 3 e

2] 2x10 3x10

1
= = 199 cm
2 JLI1L — 478

Para calcular el factor de calidad Q de esta cavidad, primero es necesario

conocer el valor de la resistencia Rs del cobre a 10 GHz:

2ex10'0 x 4nx1077
Ro= 9B o EEET ETRET < 26x107 Q
2C 2 x 58x10
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Finalmente, usando la ec. (4-153):

f~ 7]

2 2 32
T x 1207 0.01016(0.02286 + 00199 )

2x26x107% | 1 (0.02286)(0.0199)(0.02286” + 001997)

+ 2(001016)(0.02286” + 0.01993)

- .

u

7,800

4.9 Guias circulares

Las guias circulares tienen aplicaciones muy especificas e importantes.
En particular, son utiles en los sistemas de radar que necesitan una antena
giratoria y en la fabricacion de muchos dispositivos de microondas que
requieren de una unién que gire libremente, tales como atenuadores y
cambiadores de fase de alta precision (véase la seccion 5.3).

Fig. 4-21 Guia de ondas circular y sistema de coordenadas polares.
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Para analizar las propiedades de transmision de una guia de ondas circu-
lar, conviene utilizar un sistema de coordenadas cilindricas. En la Fig. 4-21

se muestra la geometria de la guia, cuyo radio interno es a y transmite
potencia en la direccion z.

En las secciones 4.3 y 4.4 se desarrollo la teoria general de los modos TE
y TM. Las ecuaciones generales que se obtuvieron fueron:

*H, 0°H,
P + (P +o’pe)H, = 0 =(4-56)
para los modos TE
o'E, O'E,
y o + 5}}2 +(72+w2ps)Ez = 0 =(4-57)

para los modos TM

Ahora es necesario trabajar con ecuaciones similares a las ecuaciones (4-36)
y (4-57), pero en coordenadas polares. Después de resolverlas y aplicar las
condiciones. de frontera correspondientes a la geometria circular, se
obtendran las distribuciones de campo en el interior de la guia. De la Fig.
4-21, inmediatamente se ve que E b debera valer cero en la frontera, es decir,
cuando p = a y para toda ¢, suponiendo que €l conductor sea perfecto.
Asimismo, para los modos TE, E, =0 en todos los puntos interiores; y para
los modos TM, E_# 0, con excepcion de la frontera, donde E, =0 para toda
¢, puesto que no puede haber componente tangencial de campo eléctrico en
el conductor perfecto. :

Siguiendo un procedimiento matematico similar al de las secciones 4.3 y
4.4, so6lo que con coordenadas cilindricas, se puede demostrar que las

ecuaciones diferenciales finales que hay que resolver para Ja guia circular
Son:

1 8 ( 8H 1 8°H , |
— Z1l + —5 L 4+ +opue)H, = 0 (4-154
pap(p 6p) 7 o0 (y pe) ( )

para los modos TE

1 6 ( OE 1 &*E, |
y .F_, (p Z) + 5 + (yz+o)2p£)Ez = 0 (4-155)

para los modos TM
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Estas ecuaciones pueden ser resueltas por el método de separacion de
variables. La solucién general contiene funciones de Bessel de primera y
segunda clase, de orden m: J (hp)y N _(hp).Ala funcion Bessel de segunda
clase también se le conoce como funcion Neumann, y por ello se denota
con la letra N. Dicha solucién general es:

¥ = [4J,(hp) + BNm(hpL][Ccos m¢ + Dsen mole '’ (4-156)

~ —

RO £(8)

en donde W puede ser H 0 E, 4, B, Cy D son constantes y:
o= yr+o’pe (4-157)

Sin embargo, la funcién Neumann tiene una singularidad en p = 0, es
decir, tiende a menos infinito cuando su argumento tiende a cero. Como
seria imposible tener un campo de magnitud infinita en ¢l centro de la guia,
donde p = 0, esto quiere decir que la constante B en la ec. (4-156) debe
considerarse igual a cero para toda m. Para otro tipo de probiema, por ejemplo
si hubiese una barra metalica axial, la funciéon Neumann si podria ser
empleada en la solucién general, pues p = 0 no seria un punto de campo.
Por otra parte, la constante m deber ser un nimero entero, ya que la geometria
circular del problema exige que cada vez que ¢ se incremente €n 2m, se
vuelva a obtener el mismo valor para el campo. Esta condicion de
periodicidad conduce a elegir 1as funciones cos md y sen m¢ indicadas en la
solucion general dada por la ec. (4-156). Perono €s necesario usar las dos
funciones; cualquiera de ellas es suficiente, segun la referencia que se elija
para el angulo ¢ = 0°. Como s¢ acostumbra utilizar la funcion cos mo, la
solucion final adopta la forma siguiente, ignorando por el momento el

término € '

¥ = Ay [Jn(hp)cosmd] ' (4-158)

en donde A, es una constante.

Las condiciones de frontera del problema impondrén los valores que pueda
tener h, segln se trate de modos de propagacion TE o TM. Cada valor de 4,
a su vez, definira el valor de la constante de propagacion, de acuerdo con la

ec. (4-157).
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Una vez conocida H, (para los modos TE) o E_ (para los modos TM), las

demas componentes de campo se obtienen a partir de las mismas ecuaciones
de Maxwell, con y = jf, como:

1 L, OE .op 0H
E = —|- z _ o E ]
p hz[ P > GJ (4-159)
1 [, @H B OE
B, = —|jop—=% - j= - ]
¢ 32 {J H 3o Jp acb} (4-160)
oo Af_ g0t jec Ok
P h?. I J ap J p a¢ (4-“161)
1 [ BE BOH,|
H = —|-joe—=t - j= 2 )
A hz[ joesE = I a¢} (4-162)

Recuérdese que E, =0 para los modos TEy H, =0 para los modos TM, de
manera que las ecs. (4-159) - (4-162) se simplifican acordemente.

4.9.1 Los modos TE

La componente de campo H, de los modos TE se obtiene sustituyendo a
¥ por H, en la ec. (4-158).

H, = Ao J,(hp)cosmd (4-163)

De la ec. (4-160), considerando que E, =0 para los modos TE, se obtiene
la siguiente condicion de frontera en p =d:

H
p=a h - op o=a
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= oH, 0
= 4-164
o |o=a (4-164)

Si ahora la ec. (4-163) es derivada con relacion a p, se tiene:

OH,
op

= Ay hJ,,(hp)cosmo

De modo que, como en general A, h cos m¢ # 0, en la frontera debe
cumplirse lo siguiente:

oH, ' o
op |p=a P=ﬂ|

(4-165)

Las primeras cuatro funciones de Bessel de primera clase se muestran en
la Fig. 4-22. La naturaleza oscilatoria de estas funciones permite tabular los

J (hp) . ; .vx:: - - L ‘ Y
m ]0$ (. ] ‘ A

0.8f

0.6

Fig. 4-22 Funciones Bessel de primera clase, J_(hp).
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argumentos para los cuales valen cero, es decir, cuando se cruza el eje de
las abscisas. Asi, por ejemplo, la funcién J, (hp) tiene el valor cero cuando
hp = 2.405, 5.520, 8.654,... Estas raices (n = 1, 2, 3,...) dan origen a la
nomenclatura de cada uno de los modos de propagacién en la guia. Por
comodidad, en la Tabla 4-4 se incluyen las primeras raices de las primeras
tres funciones de Bessel.

Tabla 4-4 Raices (4p), _ para las cuales
J. (hp)=0.
A

n= 1 | 'ﬁ' =2 n : 3 S

m=0 | 2405 5520 8654
m=1 | 382 7016 10173 -
m=2 | 5136 8417 11620 -

e 6,435 ‘C“f"—]»g '

Las raices de la Tabla 4-4 nos serviran en la siguiente seccion, al estudiar
los modos TM. Por lo pronto, regresemnos a la condicion dada por la ec.
(4-165) para los modos TE.

Por definicidn, la derivada de cada funciénJ,_ (hp) vale cero en sus puntos
maximos y minimos, descartando discontinuidades como la de J;, (ip) en
hp = 0. De manera que, por ejemplo y haciendo referencia a la Fig. 4-22,
J{(hp) = 0 cuando Ap = 1.841, 5.331, 8.536,... Cada una de estas raices
esta asociada con un modo de propagacion mn determinado. Asi, por ejemplo,
n =1 para la primera raiz en 1.841, n =2 parala segundaraizen 5.331, y asi
sucesivamente. Luego, la combinacion de J/(hp) = 0 [m = 1] con la raiz
5.331 [n=2] esta asociada con el modo TE ,. En la Tabla 4-5 se proporcionan
las primeras raices de las derivadas de las primeras tres funciones de Bessel.

Si las raices (hp),  para las cuales J; (hp) = 0 son designadas con la
nomenclatura s_ , entonces la ec. (4-165) nos indica que:

ha = Son
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Tabla 4-5 Raices (Ap) . para las cuales
Jn(hp) =0.

m=0 -‘:_.'_';:3._'832*.,‘5
B v
m=2 | 3054 6706 = 9969 -
5 | g B
Smn
= h = . para los modos TE =~ (4-166)

Por lo tanto, sustituyendo la ec. (4-166) enlaec. (4-157), se obtiene que la
constante de propagacion para los modos TE  en la guia circular cumple
con:

2
y? = h' - o’pe = [S’”"] - o’pe (4-167)
a

Siguiendo ahora un criterio similar al que se aplicé al estudiar las guias
rectangulares en la seccion 4.8, se deduce que habra propagacion en la guia
a partir de la frecuencia en la que y sea imaginaria pura. Dicha frecuencia
de corte se obtiene igualando la ec. (4-167) con cero:

2

2
Ry A)
» He = mn — » - mn
Cmn a Cnn a /}.LE

Como w =2nf y 1/,/;»3 es la velocidad v de la onda, la expresion ante-
rior puede escribirse también como:

s Vv

Jews = 5o~ (4-168)
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En cuanto a la constante de fase de cada modo mn, en funcion de la
frecuencia, también se obtiene de la ec. (4-16 7):

2 2
Yy = jB = j\/ﬂ)zuﬁ - (S::n) = j\/(ZW)zfzue - (g‘"}?ﬁ) fczm"

= C— g:—t\/'f 2 - g2 (4-169)

El valor de la frecuencia de corte més baja se deduce facilmente de la ec.
(4-168) y la Tabla 4-5. El valor minimo de S, €n dicha tabla es 1.841 y
corresponde am =1y n= 1. De alli que el primer modo TE que se propaga
en la guia es el TE, |, y su frecuencia de corte es 1gual a:

1.841v

Vv
fe,, = e 0-293; (4-170)

Para concluir nuestro estudio de los modos TE (E, = 0), recordemos que
la componente H_ esta dada por la ec. (4-163). Las demis componentes de
los campos eléctrico y magnético se obtienen 2 partir de las ecs. (4-159) —
(4-162), realizando las derivadas parciales correspondientes:

E =0 (modos TE)

H, = A4, J,(hp)cosm¢ =(4-163)
E, = jcz;lponJm(hp)senmd) (4-171)
Ey = %‘40J,’n(hp)cosm¢ (4-172)
H, = J,;‘-}-AOJ:,,(hp)cosmd) = —-'(DE“—Eq, (4-173)
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_ [Pm _ B
th - th Ay J(hp)sen m = “(;EEP (4-174)

En la Fig. 4-23 se muestra el patrén de los campos transversales del modo
TE,, (m=1,n=1,h=s,/a). Enla siguiente seccion se demostrara que este
modo es el dominante en una guia circular, y si su patrén se compara con el
de la Fig. 4-12, se observa que los patrones de la distribucién de los campos
de los modos dominantes en la guia rectangular y la circular son muy
similares, particularmente en el centro de ambas guias. En realidad, con un
poco de imagmacion, ¢l patrén del modo TE, | (dominante) se podria deducir
graficamente, degenerando o alterando poco a poco la geometria de la guia
rectangular para transformarla en circular, respetando las condiciones de
frontera en la superficie interior (conductor perfecto). Esta similitud de
patrones hace posible que el modo dominante de una guia rectangular pueda
generar o “lanzar” al modo dominante dentro de una guia circular, y
viceversa, mediante una estructura o union de transicion geomeétrica que
generalmente se denomina fransformador de modos. Esta estructura que
transforma al modo dominante TE , de la guia rectangular en el modo
dominante TE,, de la circular, y viceversa, se emplea en la fabricacidn de
diversos dispositivos de microondas, tales como los atenuadores de rotacion
que seran vistos en la seccion 5.5.1 (véase la Fig. 5-12).

—— camMpo eléclrico - == campo magnético

Fig. 4-23 Campos transversales del modo de propagacion TE,, en una guia

circular.
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4.9.2 Los modos TM
Enestecaso,H =0 yE, esta dada por la ec. (4-138):

E, = ByJ.(hp)cosmo (4-175)

Ahora la condicion de frontera que debe cumplirse es simplemente:
Ez! = 0 (4-176)

De manera que, por observacion de la ec. (4-175), se deduce que:
rom T T Tt A
| i .
E,| = i 0 = J,thp)

|p=a p=a |
»

(4-177)
P

Siguiendo un razonamiento analogo al que se hizo para los modos TE en
la seccion anterior, y designando como ¢, a las raices (hp),,,, para las cuales
J_ (hp) =0 dadas en la Tabla 4-4, se tiene:

ha = ¢, .

para los modos ™ (4-178)

2 (tm-n' ’ 2
o= - o°pe (4-179)

La frecuencia de corte a partir de la cual hay propagacion de estos modos
TM,, estd dada, por lo tanto, por una expresion similar a la ec. (4-168),

pero con ¢, en lugar de s,

Ina (4-180)

Jemn =

y la constante de fase se calcula también con la misma ec. (4-169) de los
modos TE, sustituyendo la frecuencia de corte adecuada.
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Nuevamente, las demés componentes de los campos eléctrico y magnético
se obtienen a partir de las ecs. (4-159) — (4-162), realizando las derivadas

parciales correspondientes sobre la funcién E, dada por la ec. (4-175) y
haciendo H, = 0:

H =20 (modos TM)

r4

E, = ByJ,(hp)cosm¢ =(4-173)

g, - -2Pp J! (h

- = BoJm p)cos mo (4-181)

_ JBm o) <

E, = PER By J (hp) sen m (4-182)
e m WE

Hy = -2 ByJy(hp)senmé = ——E, (483
h°p B
WE WE

Hy = —i;’—-BoJ,’n(hp)cosmtb = —B—Ep (4-184)

Como ejemplo, en la Fig. 4-24 se muestra el patron de los campos
transversales del modo TM, (m =0, n=1,h = t,,/a). Este modo posee

o CAMPO eléClrico = = = « campo magnético

Fig. 4-24 Campos transversales del modo de propagacion TM,, en una guia
circular.
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simetria circular y resulta util, por ejemplo, en el disefio de uniones giratorias
para los sistemas de radar (véase la Fig. 4-25).

A partir de la Tabla 4-4 y 1a ec. (4-180), se nota que la frecuencia de corte
mas baja para un modo TM se obtiene con £,, =2.405 y es igual a:

2.405v v
Jeo T = 0383 (4-185)

21t a a

Al comparar la ec. (4-185) con la ec. (4-170), se observa que la frecuencia
de corte del primer modo TE (TE, ) es menor que la del primer modo TM

(TM,,). Por lo tanto, el modo TE,  es ¢l modo dominante en una guia circu-
lar.

Ejercicio 4-20 Se tiene una guia de ondas circular rellena de poliestireno
(e,=2.56). Elradio interior es iguala2 cmyy ia frecuencia de trabajo es de
3.2 GHz. Encuentre los valores de las siguientes caracteristicas del modo
dominante en la guia: a) la frecuencia de corte, b) la longitud de onda
caracteristica en el material de propagacion, suponiendo que éste fuese
ilimitado, c) la longitud de onda en la guia, d) la constante de fase, ¢) la
impedancia de la onda, f) el ancho de banda tedrico para que s6lo se propague
el modo dominante, g) la velocidad de fase, y h) la expresion completa del
campo eléctrico en funcién del espacio y el tiempo.

Solucion
a) El modo dominante es el TE,,. De la ec. (4-170):

8
1. - 0293Y = 0293 ¢ _ 0293x3x10"  _ 275 GHz

TE,, a a.fe, 0.02+/2.56

b) Lalongitud de onda caracteristica es:

A‘vacio _ 3XI08

lcaractcrisrica = T 3.2){109 56 = 0058 m
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¢) De las ecuaciones generales (4-84) y (4-88) vistas para los modos TE y
TM en la seccion 4.6:

v=—c-—?u :>7L=&v A ¢

c? e Jio ()

en donde aqui A es la longitud de onda caracteristica en el medio de
propagacion. De modo que:

0.058

Ay = A = = = = 0114587 m
Vit - emn))

d) Delaec. (4-169):

(3.2;(109)2 - (2.75x109)2

2 -
B = ‘C—/T;r—ﬁ “Jar T 3408

= 5483 rad/m
O bien:
B = 2t 2% o 5483 rad/m
Ag 0.114587

e) Delateoria general vistaen la secci6n 4.7 sobre las impedancias de los
modos TE y TM y de la ec. (4-92):

P n _ 120
R U G e - @753

235.62

— e ——————
ey

05113

= 4608 Q
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Asimismo, la impedancia pedida se puede calcular usando las ecs. (4-171)
y (4-174):

E op 21 x 32x10° x 4nx107’
7z - _P _ = _ = 4608 Q
TEn H, By 54.83

f) Para que solo se propague el modo dominante es necesario que la
frecuencia de trabajo sea inferior a la del modo siguiente. Después del modo
TE,, aparece el modo TM,,. El ancho de banda teorico, sin considerar
margenes de operacion, sera entonces igual a:

-----

BW = "fc

C
T™,,

1
TE, e
I

La frecuencia de corte del modo TM,,, se obtiene de la ec. (4-180):

8
Loy v 2405 x 3x10
I ™,  27a J2.56 x 271 x 0.02

BW = 359 - 275 = 084 GHz

g) La velocidad de fase, por definicion, es:

, e
P B
Por lo tanto:
9
v, = 2nf _ 2nx32x107 367x10° m/s > ¢
1l B 5483
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0 2
vP == e = nf = flg
B 2n/A,
v = 32x10°x0114587 = 367x10® m/s

h) Delasecs. (4-171)y (4-172):

E = Epa +E¢a¢+0

—

E,

p

E = {JCZ;WE Ay J,,(hp)sen mcb} a, + [L(P/;E Ay J, (hp)cos md)} a,
)

Empleando la ec. (4-166) conm=1yn=1:

h = sjja = 18417002 = 92

E =

jou Ay |:J,(92p)

send a. + J/(92p)cosd a
h. hp ¢ p l( p) ¢’ ¢}

Y tomando en cuenta la propagacién de la onda en la direccion z:

op Ay | J,(92
E(p.b2) = 2 "[ 20

, ~jBz
. o sen¢ a, + J{(92p)cos ¢ ad[e ]

Finalmente, el campo instantaneo pedido se obtiene realizando la operacion

siguiente:

E(p,d,2,t) = Re[E(p,cp,z)ef“"]

con h=92yf=3.2 GHz.
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Ejercicio 4-21 Si en el ejercicio anterior el dieléctrico en el interior de

la guia fuese aire, jcuanto valdria el ancho de banda tedrico con propagacion
exclusiva en el modo dominante?

Solucion

La frecuencia de corte del modo dominante TE, se calcula nuevamente
con la ec. (4-170), pero ahora v = c:

8
_ 0093 S o 92BxIXI0T - 4a05 GHZ

Je TE,, a 0.02

Igualmente, la frecuencia de corte del modo siguiente es, de acuerdo con
la ec. (4-180):

- ¢ _ 5745 GHz
TM g, 2na

e

De manera que el ancho de banda, con aire en el interior de la guia, es:
BW = 5.745-4.395 = 135 GHz

Resulta interesante comparar este resultado con el del ejercicio anterior:

BW
Con poliestireno
yradﬁ’o:zcm - —i P [ [GHz]
| 2.75 3.59
BW
Con z_1ire " } } - [ [GHz]
yradio=2 cm 4395 5.745

Ejercicio 4-22 Disefie una guia circular que esté rellena con un material
dieléctrico sin pérdidas y cuya permitividad relativa sea igual a 3. En la
guia s6lo debe existir el modo dominante dentro de un ancho de banda de
1.25.GHz. En su disefio, debe especificar: a) el radio interior de la guia, y b)
las frecuencias extremas del ancho de banda de operacion.
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Solucion
El procedimiento a seguir es similar al de los dos ejercicios anteriores,
pero “al revés”. De las ecs. (4-170) y (4-180), se debe obligar que:

4
- ¥ _9293X = 125 GHz
TE 2ra a

_fc

™ gy

Je

Es decir:

2405 x3x10® 0293 3x10°

el = 125x10°
ﬁxana V3a

Ahora, sélo falta despejar el radio a:

125xV3ax10® = (11483 — 0879)x10°

P a = 124 cm

Las frecuencias extremas son:

2.405 x 3x10° |
= = = 535 GHz
Ssup Je ™,, J3 x2m x 00124
0.293 x 3x10®
Lot Je TE,, J3 x00124

Ignorando las omisiones de milésimas en los calculos anteriores, se verifica
que el ancho de banda es el especificado:

BW = 535 -409 = 125 GHz
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Ejercicio 4-23 Calcule la frecuencia de corte de los primeros seis modos

que se propagan en una guia circular, para los casos en que su radio vale 1
cm, 2 cm y 3 cm. Suponga que en el interior de la guia hay aire.

Solucion

La frecuencia de corte de los modos TE y TM esta dada, respectivamente,
por las ecs. (4-168) y (4-180):

fe,, = ;"‘n: =(4-168)
= af. = S—;i:— = 4775x10° x s, (modos TL)
fe,. = %—‘3 =(4-180)
Ta
- af. = fz;c = 4775x10°x¢,, (modos TM)

De estos resultados, se observa que los seis valores mas bajosdes,  y ¢, .,
en conjunto, determinan las pnmeras seis frecuencias de corte. De las Tablas
4-4 y 4-5 y de la Fig. 4-22, se obuienen los valores siguientes:

s, = 1.841 to, = 2.405 55, = 3.054
So1 = 3.832 ( = 13832 ty, =420

Por lo tanto, las seis primeras frecuencias de corte, en funcién del radio a
son:

N SModoz [ SEIGEAUHL s e
TE,, - 8.79x 10’/ a
COT™M,, - 1148x107/a
TE,, ©14.58x 107/ a
. . TE, . . 1830x107/a
‘ —;'IM“' - 1830){ 107 /a
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El resto de la solucién consiste en sustituir =1 cm, 2 cmy 3 cm:

. Modo | - o flGHAT
. ‘\ g R =1 cm a=2cm a a=3 Cm f )

TE, 879 | 4395 | 293
™, 11.48 5.74 3.83
TE,, 14.58 7.29 4.86
TE,, 18.3 9.15 6.1

™, 183 9.15 6.1

TE,, 2005 | 1002 | 668

Nétese que los modos TE,, y TM, | tienen la misma frecuencia de corte'y,
por lo tanto, son modos degenerados.

4.9.3 Estandares de guias y aplicaciones

Aligual que en el caso de las guias rectangulares, cuyos estandares fueron
presentados en la seccidn 4.8.3 (Tabla 4-2), también existe una variedad de
estandares de guias circulares. En el sistema de designacion EIA (Elec-
tronic Industry Association, Estados Unidos), las guias se clasifican con la
siglas WC seguidas de un numero; asi, por ejemplo, las guias WC269 y
WC205 tienen, respectivamente, un rango recomendado de frecuencias de
317242 GHzyde 59 a 6425 GHz. Estas frecuencias corresponden a la
banda C; el limite inferior es mayor que la frecuencia de corte del modo
dominante TE,,,y el limite superior €s menor que la frecuencia de corte del
modo siguiente o TM,,. Por otro lado, en el sistema IEC (International
Electrotechnical Commission) las guias se clasifican con la letra C seguida
de un numero diferente al de su equivalente en el sistema EIA. En la Tabla
4-6 se proporcionan los datos de algunos de estos estandares, incluyendo la
frecuencia de corte de los modos extremos del rango teorico de operaciony
los niveles tedricos de atenuacion del modo dominante a una cierta frecuencia

de referencia.
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Tabla 4-6¢ Lista de algunos estandares para guias circulares (sistema IEC), sus
frecuencias de corte y niveles teéricos de atenuacion.

Tc | 357 | 246 |
C35 | 305 | 28
Ca | 260 | 338
C48 | 22 | 395
Cs6 | 190 | 461
C65 | 163 540
C’% | 139 | 632
C& | 119 | 737
C 140 7.54 116
€250 3.56 24.6

r

De los datos del texto y de la Tabla 4-6 se observa que, por ejemplo, la
guia C40 es el equivalente de la guia WC269, y la C65 es equivalente a la
WC205. En términos de la frecuencia de trabajo, la nomenclatura del sistema
IEC es mas practica que la del sistema EIA, ya que, por ejemplo y observando
las frecuencias de corte de la misma Tabla 4-6, la guia C40 se usa en
“frecuencias cercanas” a los 4.0 GHz y la guia C65 se emplea en “frecuencias
cercanas” a los 6.5 GHz.

En la instalacion de sistemas de microondas, la guia circular es 1til en
tramos verticales largos, adcmaés de que por ella es posible transmitir dos
modos dominantes TE,, simultaneamente, con polarizacién cruzada. Dicha
facilidad de enviar por la misma guia informaciones diferentes en el mismo
rango de frecuencias se debe a su propia geometria circular o propiedad de
degeneracion. Esto se puede comprender por observacién de la Fig. 4-23,
ya que el patrén del modo dominante se puede orientar en cualquier direccidn,
rotandolo sobre el eje z de la guia. De esta forma, dos modos dominantes
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pueden transmitirse al mismo tiempo, con sus lineas de campo eléctrico
orientadas con una diferencia de 90° geométricos entre si.

La guia circular también puede emplearse en la construccion de uniones
giratorias asociadas con las antenas de los radares; en la Fig. 4-25 se muestra
un boceto de este tipo de uniones. Tales dispositivos pueden girar a cientos
de revoluciones por minuto (varias vueltas por segundo), segun su disefio y
aplicacion, y las pérdidas que introducen son bajas, inclusive hasta del orden
de 0.15 dB. En este caso, el modo que se propaga dentro de la seccion
circular es el TM,;,, ya que es precisamente su patron con simetria circular

tramo de
> guia
circular

uniones para
guia rectangular

Fig. 4-25 Union giratoria de microondas.

(Fig. 4-24) el que se desea aprovechar. Las uniones de entrada y salida del
dispositivo transforman al modo TE, de la guia rectangular en el modo
TM,, dentro de la seccién de guia circular, y viceversa. En la Fig. 4-26 se
indica cémo el modo TE,, “lanza” al modo TM,, en la seccion circular
giratoria; si el lector imagina una revolucién de dicha seccion, notara que
se forma el patrén radial de lineas de campo eléctrico de 1a Fig. 4-24. En la
misma Fig. 4-26 se muestra como el modo TM,, se transforma en el modo
TE,, en la guia rectangular de salida. Las reflexiones en las uniones se
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reducen colocando irises en las secciones rectangulares (véase la seccidn
5.4.1) y el modo dominante TE, se suprime en la seccidn circular con
anillos metalicos en su interior. Otra ventaja de usar el modo TM,, en estas
uniones giratorias es que, debido a la simetria circular de su patron, la

longitud de la fase eléctrica de la sefial es independiente del angulo de
rotacion.

eje de giro

TE o
(rectangular)

TS (.

seccion giratoria
(circular mas
rectangular)

{

TMg, (circular)
==
=00

EEE; seccion fija
(rectangular)
TE g
(rectangular)

Fig.4-26 Boceto que ilustra la transformacion de las lineas de campo eléctrico de
los modos en una union giratoria.

Vale la pena efectuar aqui un breve paréntesis, con el fin de hacer notar
que las guias de ondas y sus dispositivos asociados también tienen
aplicaciones muy importantes en otras ramas, por ejemplo la medicina. Asi,
existen disefios de uniones giratorias parecidas a la de la Fig. 4-25, para
conectar la salida de magnetrones o klistrones de alta potencia con ace-
leradores lineales, que son empleados para tratar el cancer con electrones o
rayos X.

Otras aplicaciones de las guias circulares en el campo de las
telecomunicaciones incluyen la fabricacion de cambiadores de fase,
atenuadores de alta precision y otros dispositivos de microondas, que seran
estudiados en el capitulo 5, asi como la transmisién con polarizacion circu-
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lar, a diferencia de la polarizacion lineal descrita hasta ahora. También son
utiles para alimentar antenas de corneta cénicas, que radian con el modo
dominante TE, en el plano de la apertura. Sin embargo, el patron de
radiacién que se obtiene no es simétrico, a pesar de la simetria circular de la
corneta. En un satélite que requiera cobertura global, por ejemplo, esta falta
de simetria puede ser una desventaja, y una manera de resolver el problema
es usar una corneta corrugada, con salientes en su interior (Fig. 4-27). El
resultado es una antena que opera en modo hibrido, el cual consiste en una
combinacion no lineal de modos TE y TM y que mejora la simetria del
patrén de radiacién, ademas de reducir los I6bulos laterales.

Fig. 4-27 Antena de corneta corrugada o acanalada, alimentada por una guia cir-

cular.

Por su parte, las guias rectangulares vistas en la seccion 4.8 son utiles para
alimentar antenas de corneta con apertura rectangular, normalmente del
tipo piramidal.
~ A pesar de todas las cualidades anteriores y su facilidad de fabricacion,
las guias circulares tienen algunos “‘defectos”. Uno de ellos es que su ancho
de banda en el modo dominante (1.3:1) es menor que el de una guia rectan-
gular de similar dimension transversal (2:1), razén por la cual esta ultima se
prefiere para transmitir grandes cantidades de informacién. Para la guia
circular, e! ancho de banda relativo entre los dos primeros modos es fijo,
pues sélo depende del radio a (véase el Ejercicio 4-23). En cambio, para la
rectangular y tal como se vio en la seccion 4.8, dicho ancho de banda relativo
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es variable y funcidn del cociente a/b; es de 2:1 cuando a/b > 2 y se reduce
stalb <2,

Otro inconveniente de la guia circular es que, cuando transmite con
polarizacion lineal (Fig. 4-23), la direccidn de ésta puede ser girada por
imperfecciones en el acabado de la superficie interior de la guia, lo cual
produce pérdidas por polarizacién cruzada. En cambio, la geometria trans-
versal de una guia rectangular no permite desviaciones de la polarizacién, y
esta es otra razén por la cual se le prefiere en muchos sistemas de transmisién.
Una manera de evitar la desviacion de la polarizacién que ocurre en la guia

circular es usar una guia con seccién transversal eliptica (véase la seccidn
4.10).

4.9.4 Potencia transmitida y atenuacion

Para el modo dominante TE, |, el valor maximo del campo eléctrico ocurre
.en el centro de la guia. La potencia maxima transmitida puede calcularse
por medio de la integracién del vector de Poynting, en forma anéloga a
como se mostré para la guia rectangular en la seccidn 4.8.6, con sus
componentes de campo adecuadas. Sin embargo, ¢l procedimiento es muy
laborioso, debido a la necesidad de integrar ahora funciones de Bessel; por
lo tanto, dicha evaluacion para la guia circular se omitird aqui y solamente
se comentara que una guia de radio a puede transmitir méas potencia que
una guia rectangular, cuya base también valga a. En cuanto a la atenuacién
producida por la guia circular, ésta es menor que la de 1a rectangular a una
determinada frecuencia de corte, pero a costa de que la circular equivalente
es mas grande y pesada.

En la Fig. 4-28 se muestran las curvas tipicas de atenuacion para los modos
TE,,, TM,, ¥ TE,, en una guia de radio igual a 1.5 cm, cubierta con una
pelicula de plata en su interior. Para otros valores de a y tipo de metal en el
interior (por ejemplo, cobre), las curvas se desplazan vertical y
horizontalmente, pero su forma es muy similar. Notese que la atenuacion
de los modos TE,, y TM,,, tiene un valor minimo a una cierta frecuencia y
después crece, andlogamente a lo encontrado para las guias rectangulares
(véase la Fig. 4-18). Pero, en cambio, la atenuacién del modo TE,, decrece
indefinidamente conforme la frecuencia aumenta; este hecho convierte a
dicho modo en una opcioén interesante para los sistemas de transmisién de
larga distancia.



Potencia transmitida y atenuacion 335

Atenuacion
(dB/m) |
0.4
\
\ , TM
\ //4
0.1 1\ L -
\ B}
> TE |
‘\ \ P 1
0.04 N \ ]
\_\_____,
0.02 \\
TE
N Lol
0.01 ~. . ~—»
4 6 8 10 20 ‘ 40 60 100

Frecuencia {GHz]

Fig. 4-28 Curvas tipicas de atenuacién en una guia circular de radio interior a =
1.5 cm, para los modos de propagacién TE |, TMy, y TE,,.

En realidad, la caracteristica anterior de que la atenuacion disminuya
monoténicamente con la frecuencia se ha encontrado para todos los modos
TE,, cuando la geometria transversal de la guia es circular y, en
consecuencia, es un area de estudio que ha recibido mucho interés en las
Gltimas décadas, en especial a frecuencias con longitud de onda milimétrica,
del orden de 50 GHz. Ya se han logrado atenuaciones del orden de 2 dB/
Km, que son comparables a las de muchas fibras Opticas que operan en la
primera ventana (véanse los capitulos 7 y 8). Sin embargo, su uso extensivo
atin no es posible, ya que existen varios problemas, como la forma de excitar
la guia y de conservar el modo TE,,, suprimiendo otros modos indeseables,
a un costo razonable; por ejemplo, para que exista el modo TE,),, es necesario
usar frecuencias en las que también se propagan los modos TE,,, ™,
TE,, y TM}, (véase el Ejercicio 4-23). Si la guia fuese ideal y perfecta, no
habria problema; pero las curvaturas e irregularidades geométricas en el
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acabado de fabricacion de la guia pueden provocar acoplamientos de energia
de los modos indeseables con el TE ), que resulta en dispersion y distorsion
de la sefial deseada, asi como mayor atenuacion cuando parte de la potencia
del modo TE,,; se transforma en otros modos.

La razon por la cual el modo TE,, (y de hecho, todos los modos TE,, )
presente una atenuacion que disminuye progresivamente con la frecuencia,
se puede explicar fisicamente por su distribucion de corrientes en las paredes
interiores de la guia. Estas corrientes tienen un patrén circunferencial,
mientras que los otros modos tiene corrientes longitudinales, paralelas a la
direccion axial. El conocimiento de estas diferencias permite, a la vez, idear
métodos para suprimir los modos indeseables en la guia, de tal forma que
solo se propague el modo TE,,. Para esto, en lugar de que la guia sea lisa en
su mterior, su superficie se puede aproximar por una hélice metalica muy
cerrada, sostenida por un dieléctrico rigido, y con un barniz aislante entre
espira y espira, con esto, se impide que los modos indeseables —cuyas
corrientes deben ser longitudinales— se propaguen, y solo se transmite ¢l
modo TE,.

Gracias al descubrimiento anterior, en los afios 70 se pensé utilizar guias
circulares “helicoidales” que transmitiesen en el modo TE; en los enlaces
de larga distancia, pero los logros obtenidos casi inmediatamente con las
fibras dpticas de baja atenuacidén y menor costo, hicieron que dichos
proyectos fuesen abandonados, al menos por lo pronto.

4.10 Guias elipticas

En parrafos anteriores se vio que la guia circular presenta el inconveniente
de que, debido a su simetria de revolucidn, la direccion de la polarizacidon
mostrada en la Fig. 4-23 para el modo dominante puede girar indesea-
blemente, puesto que no hay ninguna direccion obligada o privilegiada desde
el punto de vista geométrico. Dicha direccidon depende del patron de lineas
de campo de la sonda que excite al modo en la guia y de las imperfecciones
que ésta pueda tener. Por tal razon, en muchos sistemas de transmision, se
prefiere utilizar guias elipticas en lugar de circulares.

En una guia eliptica, la direccién de la polarizacion ya no puede girar,
pues la asimetria de su seccidn transversal obliga a la polarizacidn a conservar
una direccion fija (Fig. 4-29), ya sea paralela al eje mayor o al eje menor de
la elipse; en general, se prefiere usar la direccion paralela al eje menor, tal
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campo eléclrico — = campo magnstico

Fig. 4-29 Campos transversales del modo dominante de propagacion en una guia
eliptica.

como se muestra en la figura. Nétese que la guia eliptica puede ser consi-
derada como el paso intermedio de la transicion de una guia circular a una
guia rectangular.

La guia eliptica mas popular es del tipo flexible corrugado, desde hace
unos 30 afios. Es facil de instalar, porque no necesita transiciones pararealizar
curvaturas o dobleces, y su atenuacién es menor que la de una guia rectan-
gular de dimensiones transversales similares. Por ejempo, a 6 GHz (banda
C), la guia eliptica WE61 tiene una atenuacion aproximada de 4 dB/100 m,
en comparacion con la guia WR137 (véanse las Tablas 4-2 y 4-3) que sufre
una atenuacién de 7 a 8 dB en una longitud similar. En la Tabla 4-7 se
incluyen algunos otros estandares de guias elipticas.

La guia eliptica de cobre corrugado se usa como conducto para alimentar
antenas de microondas en el rango aproximado de frecuencias de 2 a 20
GHz. También hay guias lisas semirrigidas, fabricadas con aluminio puro,
que pueden ser dobladas y soportan condiciones ambientales muy adversas;
se emplean, por ejemplo, en los radares de embarcaciones militares o de
vigilancia costera.

Tal como se indicé en la Fig. 4-29, el modo dominante en una guia eliptica
tiene un patrén transversal de lineas de campo eléctrico muy parecido al de
los modos dominantes de las guias rectangular (TE ;) y circular (TE ).
Este modo dominante se designa como TE,,. Su frecuencia de corte
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Tabla 4-7  Lista de algunos estandares de guias

elipticas (sistema EIA) y su rango recomendado de
frecuencias de operacién.

Designacién | Frecuencias de operacién (GHz)
WE37 | T 34-42
WE44 | . 42-50

CWES6 | . 54-65
WE 61 5.6 - 6.425
WE 71 7.1-86
WE 107 85-117
WE 122 12.2 - 13.2

depende del cociente entre los dos ejes de su seccién transversal eliptica,
que generalmente es de 0.52, y en su deduccién matematica es necesario
emplear funciones de Mathieu. El lector interesado en profundizar sobre
este tema puede consultar el libro de Marcuvitz o los articulos técnicos

mencionados en la seccion de Referencias e identificables facilmente por
su titulo.

4.11 Problemas

4.11.1 Se tienen dos placas paralelas de cobre, separadas 3 ¢m enire si.
Diga que modos se propagan a 2 GHz y a 9 GHz. En ambos casos, para los
modos que se propaguen, obtenga la constante de fase, la velocidad de fase,
la velocidad de grupo y la impedancia de onda a las frecuencias especificadas.

Considere que el dieléctrico entre las dos placas es atre. [2 GHz: TEM /9
GHz: TEM, TE, y TM,].

4.11.2 Repita el problema anterior empleando cuarzo como dieléctrico.
[2 GHz: TEM /9 GHz: TEM, TE,, T™™,, TE,, ™,, TE, y T™,].

4.11.3 Se tiene una guia de ondas rectangular del esténdagﬁ_\?},{(\il@, con
aire en su interior. Esta guia es 1til para radares militares qué funcionan en
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la banda X. Considere sus dimensiones interiores como ¢ =2.29cmy b =
1.02 cm. Se desea que la guia transmita solamente en el modo dominante y
que la frecuencia de trabajo tenga un valor de cuando menos 25% arriba de
la frecuencia de corte del modo dominante, pero que tampoco sea mayor
que el 95% de la siguiente frecuencia de corte. ;Cual es el rango permisible
de frecuencias de trabajo? [8.188 GHz < f< 12.445 GHz].

4.11.4 Una guia de ondas rectangular tiene dimensiones transversales
interiores de 3 cm x 2 cm. El dieléctricoesaire y la frecuencia de trabajo es
de 10 GHz. a) Diga cuéntos modos se propagan a esa frecuencia, cuales son
y cuanto vale su frecuencia de corte correspondiente. b) Conocida la
frecuencia de corte del modo dominante de esta guia rectangular, encuentre
el diametro interior que deberia tener una guia circular con aire como
dieléctrico, de tal manera que la frecuencia de corte del modo dominante de
esta segunda guia sea igual a la del dominante de la rectangular. ¢) Calcule
el valor de la impedancia de onda para el modo dominante en ambos casos,
a la frecuencia de operacién de 10 GHz. [a) 7 modos: TE,, (f, = 5 GHz),
TE, (f,.=7.5 GHz), TM,,, (f.=7.5 GHz), TE,, (f,= 9 GHz), ™,, (f.=9
GHz), TE,, (f.= 10 GHz) y TM,, (f. = 10 GHz). b) diametro = 3.516 cm.
¢) Z = 435 Q (rectangular), Z =435 Q) (circular)].

4.11.5 Considere una guia rectangular del estandar WG18 y que transmite
a 15 GHz. Si el dieléctrico en su interior es aire, ;cuanto valen la longitud
de onda en la guia, la constante de fase, la velocidad de fase y la velocidad
‘ _ _ - 8 - 8
:l;:/g]rupo? A, = 2.58 cm, B=243.2rad/m,v, 3.87x 10°mv/s, v, 2.32x10
s].

4.11.6 Suponga que, por alguna razén, la guia rectangular del ejercicio
anterior se debe rellenar con polietileno. Calcule la frecuencia de corte del
modo dominante y multipliquela por 1.2. Esta sera la frecuencia de operacion.
Verifique primero que dicha frecuencia de operacién sea inferior a la
frecuencia de corte de cualquier otro modo superior; después calcule la
longitud de onda en la guia, la constante de fase, la velocidad de fase y la
velocidad de grupo. [fg eracion = /-3 78 GHZ, Ay =4.76 cm, f=131.9 rad/m,
v,= 3.61 x 108 m/s, v, = 1.1x 108 m/s).
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4.11.7 Efectie las operaciones necesarias para demostrar |a validez de la
ec. (4-135), que define al coeficiente de atenuacion para el modo dominante
en una guia rectangular con aire en su interior.

4.11.8 Fl diametro interno de una guia circular es de 6 cm. Determine
cual es el rango tedrico de frecuencias en el que se puede transmitir s6lo
con el modo dominante. También calcule el valor de la impedancia de onda
de este modo, evaluada en la frecuencia central del rango encontrado.

Considere que dentro de la guia hay aire. [2.93 GHz < f<3.826 GHz, Z=
757 Q.

4.11.9 Disefie una guia circular, con aire en su interior, que transmita al
modo dominante exclusivamente en el rango de frecuencias de 6 a 10 GHz.
[11.48 mm < a < 14.65 mm)].

4.11.10 El diametro interno de una guia circular rellena con polipropileno
es de 5 cm. Determine el rango de frecuencias permisible para transmitir
s6lo en el modo dominante. De ese rango, elija la frecuencia central y calcule
la constante de fase, la velocidad de fase y la impedancia de onda. [2.34
GHz <f<3.06 GHz, B =42.3 rad/m, v, =4 X 108 m/s, Z = 504 Q.

4.11.11 La base, altura y longitud de un resonador rectangular miden,
respectivamente, 3.53 cm, 2.88 cm y 5 cm. Calcule las dos primeras
frecuencias de resonancia. [5.2 GHz, 6 GHz].
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Algunos componentes
fundamentales de los
sistemas de guias de ondas

En este capitulo se estudiaran algunos de los componentes més importantes
empleados en sistemas de microondas, tales como acopladores de
impedancias, cambiadores de fase y atenuadores. Sin embargo, antes de
entrar en materia, tal vez sea atil hacer un breve resumen, a modo de revisién
y comparacion, sobre los cables coaxiales y las guias de ondas.

5.1 Comparacion entre una linea coaxial y una guia de
ondas

En base a lo estudiado en los capitulos anteriores, el parametro mas
importante que distingue a las lineas de dos conductores con relacién a las
guias huecas o guias de ondas es el rango de frecuencias en el que pueden
operar satisfactoriamente, transmitiendo en su modo dominante de
propagacion respectivo. El mismo rango determina el ancho de banda de la
linea y, en consecuencia, su capacidad para transmitir informacion. Desde
luego, tal como también se ha visto, existen otros aspectos importantes que
complementan la descripcion funcional de la linea, como son la potencia
maxima que puede transmutir, la atenuacion que se produce en la sefial y la
misma facilidad o no de construirla econémicamente. Ya que dentro de las
lineas de dos conductores, €l cable coaxial es el mas popular en los sistemas

341
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de banda ancha, a continuacién se comparara con la guia de ondas rectan-
gular, que a su vez es mucho mas comun que la circular.

Modo de propagacion

a) Cable coaxial.- Puede transmitir una onda TEM desde la frecuencia
cero hasta una frecuencia de corte muy alta, en la que se inicia la aparicion
de modos superiores de propagacion. Generalmente, este cable se usa a
frecuencias inferiores a dicha frecuencia de corte. Elrango de operacion en
el modo dominante TEM es suficiente para transmitir varios canales de
television o datos a varios megabits por segundo. Entre otros usos, €8 comun
su empleo en sisternas comerciales de distribucion de television por cable,
circuito cerrado en edificios, y conexiones entre aparatos electronicos y de
computacién (véase la seccion 3.3).

b) Guia de ondas rectangular.- A frecuencias bajas, esta estructura no
puede transmitir nada, pues todos los modos posibles de propagacion son
evanescentes. Para una guia de dimensiones practicas, €s preciso usar
frecuencias altas, a partir de la frecuencia de corte del modo dominante
(TE,,) y hasta un poco antes de alcanzar la frecuencia de corte del modo
siguiente. Esta operacion monomodo se pucde obtener en un rango de
frecuencias muy ancho (véase la Tabla 4-2) y su capacidad de transmision
de informacién es mucho mayor que la de un cable coaxial.

En lo que se refiere a enlaces cortos, la guia de ondas es muy importante
para alimentar sistemas de microcndas terrestres (Fig. 5-1), estaciones
terrenas transmisoras y receptoras, satélites de comunicacién y radares, entre
otras aplicaciones (seccion 4.8).

Atenuacion

a) Cablecoaxial.- Sucoeficiente de atenuacion aumenta continuamente
con la frecuencia.

b) Guia de ondas rectangular.- Su coeficiente de atenuacidn es minimo
en un cierto rango de frecuencias.

En términos generales, las guias de ondas presentan menos atenuacion
que un cable coaxial, suponiendo que las dos opciones fuesen posibles a
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<—___ paraboloide
dc revolucion

antena de cometa

]

Fig. 5-1 Tramo de guia rectangular con secciones dobladas, empleado para
alimentar la antena de cometa de un plato parabélico. El bloqueo producido por la
corneta y su soporte se elimina si la configuracién del plato parabolico es del tipo
“off-set” o de alimentacién descentrada. :

una frecuencia dada de trabajo. Tal como se mencioné en la seccion 3.3,
una parte de la atenuacion en un cable se debe a las pérdidas producidas por
el dieléctrico que le da soporte al conductor interno. En una guia, el
dieléctrico por lo general es aire y no se tiene este problema. Sin embargo,
en este ultimo caso, la atenuacion es muy alta cerca de la frecuencia de
corte. En la Fig. 5-2 se muestran comparativamente las curvas tipicas de
operacién de un cable coaxial y una guia rectangular, tanto en lo que se
refiere a su rango de frecuencias como a la atenuacion que presentan.

Dispersion

a) Cable coaxial.- Como la onda de propagacién dominante es TEM y
la velocidad de fase es practicamente independiente de la frecuencia (ec.
2-26), dentro del rango de operacion, la dispersién de las componentes de
una seflal modulada es insignificante.
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4

polietileno

)
f

Fig.5-2 Comparacion aproximada del rango de frecuencias y la atenuacion tipicos
de un cable coaxial y una guia rectangular.

b) Guia de ondas rectangular.- En este caso, la velocidad de fase si es
dependiente de la frecuencia (ec. 4-105) y las bandas laterales de una sefial

modulada sufren retrasos que se traducen en dispersion y distorsion de la
sefial recuperada.

Potencia mdxima de transmision

Tanto en el caso de un cablc coaxial como en el de una guia, el factor que
limita la potencia maxima que se puede transmitir es el dieléctrico, cuyo
aislamiento no debe romperse al aplicar los campos eléctricos asociados
con la potencia. Si el nivel maximo permisible del campo eléctrico es
superado, ocurrira el “rompimiento” del aislante. En la seccion 4.8.6 se
menciond que una forma de aumentar el aislamiento y la capacidad de
transmision de potencia en una guia es presurizandola con nitrogeno seco
(a unas 3 atmosferas) o algun otro gas.

En términos generales, una guia puede transmitir mas potencia que un
cable coaxial. Esto resulta de particular utilidad para enlaces inalambricos

alimentados por guias, como es ¢l caso de las antenas de los radares de
largo alcance.
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5.2 Ondas estacionarias en guias de ondas

En el caso de las guias huecas es posible analizar ciertas caracteristicas de
transmision en base a la teoria de circuitos, de modo similar al analisis de
una linea de dos conductores. En efecto, dentro de una guia puede haber
reflexiones y ondas estacionarias. Estas se pueden reducir empleando
técnicas de acoplamiento con elementos que presenten cierta impedancia
(o admitancia), al igual que como se vio en el caso de las lineas usando
“stubs”. La carta de Smith también puede emplearse en estos casos. Los
elementos que se usan para el acoplamiento de impedancias seran descritos
en la seccién 5.4; por ahora, procederemos a definir la terminologia
equivalente de lineas de transmisién aplicada a circuitos de guias de ondas.

Supdngase que una especie de tornillo o miniposte metalico se encuentra
en el interior de una guia rectangular, tal como se muestra en la Fig. 5-3.
Para efecto del analisis que procedera, conviene elegir la posicion del
obstaculo en z = 0. El poste se interpone al paso libre de las ondas
electromagnéticas desde la base de la guia hasta una cierta altura.

Fig. 5-3 Posicion de un poste en el interior de una guia rectangular.

Las componentes Ey y H,_del modo dominante de propagacion en la guia
estan dadas por las ecs. (4-124) y (4-125). Si se considera que estos campos
viajan en la direccién positivade z, de izquierda a derecha, hacia el obstaculo
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(éste también podria ser una carga al final de la guia), y si se bautizan por lo

tanto como “incidentes”, sus expresiones matematicas correspondientes, a
partir de la ec. (4-124), quedan de la forma:

x| _; B
E, = E {seu -;—]e jB= (5-1)
B | -jBz
H = -E, sen e’ _
Y x i\i(ﬂll a (5 2)

Tal como se vio en la seccion 4.8.6, estas dos componentes transversales
son las Unicas que se requieren para calcular el flujo de potencia a lo largo
de la guia. Si en el origen elegido hay un obstaculo o una carga, se intuye
que habra una onda “reflejada”, viajando en el sentido negativo de z, cuyas
componentes transversales serian:

X -
Ey = E,,\:Scn—a—:\ejﬁ (5-3)
_ p X | B
y H, = E, L’M sen » € (5-4)

Las direcciones del campo magnético en las ecs. (5-2) y (5-4) son opuestas,
ya que los flujos de potencia hacia la derecha y hacia la izquierda también
son opuestos. Por tanto, en la ec. (5-4) se ha omitido el signo menos.

La suma de las ecs. (3-1) y (5-3) representa al campo eléctrico transversal
total de la onda estacionaria en la guia:

X -z Bz
Ey = [scn—;][E,-e Bz 4 E,e”}] (5-5)

De igual forma, el campo magnetico transversal total en cualquier punto a
la izquierda del obstaculo esta dado por la suma de las ecs. (5-2) y (5-4):
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Ho - L[_][Eﬂ “Ee®] g
W a

Estas dos ultimas ecuaciones son similares a las que se obtuvieron para
las ondas de voltaje y corriente en una linea en el capitulo 2. S1 al campo
eléctrico se le da el equivalente de voltaje, y al campo magnético el
equivalente de corriente, se aprecia que la ec. (5-5) es equivalente a la ec.
(2-29) y, acordemente, la ec. (5-6) es equivalente a la ec. (2-30).

Ahora bien, usando un procedimiento algebraico similar al de la seccion |
2.9, la magnitud del campo eléctrico transversal total para un valor de x
constante, a partir de la ec. { 5-5), seria proporcional a:

E,| « |Ee”® +Ee’

/2
— |El.|{l + |pi2— 2|p|cos(2[3!z+6)]l (5-7)

en donde |p| y O son, respectivamente, la magnitud y la fase del coeficiente
de reflexion de campos eléctricos en z = 0. La grafica de esta onda
estacionaria seria como se indica en la Fig. 5-4 (comparese con la Fig.
2-24).

IE,|4
i (L +lpD F - - ;
EJ(1-1pD |

>
4 z
posicion del
obstaculo (z=0)
Fig. 5-4 Patrén de la onda estacionaria de campo eléctrico en el interior de una

guia.
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La intensidad del campo eléctrico de esta onda estacionaria podria medirse
deslizando una pequefia sonda a lo largo de la guia, en forma similar a
como se explico para el cable coaxial rigido (Fig. 2-25). Sin embargo, no
debe olvidarse que la ranura seleccionada para deslizar dicha sonda no debe
interferir con la distribucién de corrientes en las paredes de la guia, de
acuerdo con lo estudiado en la seccion 4.8.5. De alli que, si se observa la
Fig. 4-16, una ranura conveniente seria a lo largo del centro de la pared
superior, en donde la corriente tiene la misma direccion que la elegida para
la ranura, cumpliéndose a la vez que x = constante. Como generalmente se
usa un detector de onda estacionaria, es prectso definir aqui también una
relacion de onda estacionaria de campos eléctricos, similar al VSWR definido
en el caso de las lineas. Si esta relacion se designa como ROE (relacidn de
onda estacionaria), a partir de la ec. (3-7) y la Fig. 5-3 se tiene que:

(5-8)

min

Evidentemente, con el mismo detector se pueden obtener las posiciones
de los valores maximos y minimos de la Fig. 5-4, conrespecto a la posicion
del obstaculo. Como las mediciones son mas precisas a cierta distancia del
obstaculo, la curva obtenida se puede extrapolar facilmente hasta llegar ala
posicion del obstaculo o carga.

» 5.3 La matriz de dispersion (e tante

En esta seccién se verd como es posible modelar mediante un sencillo
sistema de ecuaciones las propiedades de transmision y reflexion de un
obstaculo dentro de una guia, tal como el caso del poste visto en la seccion
anterior. Para esto, conviene trazar dos planos de referencia antes y después
del obstaculo, que por lo pronto sera representado por una pequefia caja
equivalente a cierta discontinuidad (Fig. 5-3).

Haciendo referencia a la Fig. 5-5, la onda total que se refleje hacia la
izquierda del plano 1, cuya magnitud es denotada por b,, dependera de las
magnitudes a, y a, de las ondas incidentes, afectadas por un coeficiente 0
parametro S, de modo que para este sistema de dos puertos se puede escribir
la ecuacion lineal siguiente:
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plano 1 plano 2
| |
N & N :
a,: onda incidente en 1 ° a,: onda incidente en 2
—p | E | §———— (provocada por otra reflexion)
b,: onda total reflejada desde | I E | b,: onda total transmitida
— | a | ———p
| ° 1

Fig.5-5 Planos transversales de tefercncia antes y después de una discontinuidad
a lo largo de una guia de ondas. En el caso mas general, se consideran ondas
incidentes y reflejadas en ambos lados.

by = Sha T S5np4 (3-9)

Siguiendo el mismo razonamiento anterior, la magnitud b, de la onda
total transmitida dependera de las magnitudes de las mismas dos ondas
incidentes, pero afectadas por sus respectivos pardmetros s, , de manera
que esto permite plantear una segunda ecuacion lineal:

b2 = §,a, F S,y ay (5-10)

A los parametros S, ; se les da el nombre de pardmetros de dispersion,y
las ecuaciones (3-9) y (5-10) se pueden combinar en forma matricial, en
donde la matriz [S] se denomina, consecuentemente, como matriz de

dispersion.
onda reflejada b, 'S,, S, | ondaincidente a, o @
onda transmitida b, B LS’“ S,, | onda incidente a, - [ ] as (-1])

Nétese que si la guia esta terminada en una carga no reflejante, entonces
a, = 0. La matriz de dispersién se puede obtener en base a mediciones,
relacionando la magnitud de cada onda con la potencia que transporta. Este
método permite usar los conceptos de lineas de transmision, trabajando con

“yoltajes” y “‘corrientes” equivalentes, en lugar de campos.
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El mismo desarrollo anterior puede ser extendido para obtener la matriz

de dispersion de un circuito o red de microondas de n puertos. La matriz
resultante, de orden n X n, seria:

by | _S_l'l‘i__Slz SlnT 6117
b2 Sz_l S22 S2n a,
3 i BT (5-12)
bn_ LSnl S?‘!2 -Sﬁn'_ an__

Los elementos de la diagonal de la matriz de dispersion son coeficientes
de reflexién y los demas elementos son coeficientes de transmision. Cuando
pueda aplicarse la reciprocidad, entonces S~ Sj ;- Las ferritas, por ejemplo,
son medios no reciprocos debido a sus propiedades magneticas.

Como se dijo antes, los elementos de la matriz se pueden obtener por
medicion. Esto se logra conectando un generador acoplado a uno de los n
puertos, con los demas puertos conectados a cargas acopladas, y asi
alternadamente. Los coeficientes de reflexion y de transmision que se midan
en los distintos puertos seran los elementos de la matriz. |

I a matriz de dispersion, junto con sus propiedades, es una herramienta
matematica muy util para analizar redes de microondas en cascada, asi como
para disefiar filtros, ecualizadores, amplificadores y otros dispositivos. En
el caso de los filtros, por ejemplo, se emplean varias cavidades en cascada,
acopladas entre si por discontinuidades fisicas, mismas que perturban las
lineas de campo dentro de la estructura; dichas discontinuidades son
equivalentes a afiadir reactancias cn paralelo, inductivas o capacitivas, y se
efectuan con diafragmas llamados inses (Fig. 5-6), o con postes de longitud
variable similares a los de la Fig. 5-3. El estudio detallado de estos y otros
temas le corresponde a un curso avanzado de microondas.

w«5.4 Acoplamiento de impedancias

En muchas situaciones es necesario realizar un acoplamiento de
impedancias en guias de ondas, de manera similar a como se hace con las
lineas de dos conductores. Es decir, con el fin de reducir el FSWR o ROE
(dado por la ec. 5-8) y obtener un valor cercano a la unidad, se introducen
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en la guia admitancias en paralelo, asi como en las lineas de dos conductores
se afiaden “stubs” en paralelo.

Las admitancias en paralelo que se usan en las guias de ondas son
realizables por medio de diafragmas o laminas delgadas llamadas irises,
que producen una especie de ventana en el interior de la guia en cuestion
(Fig. 5-6). Otra forma de lograr producir dichas admitancias es introduciendo
postes o tomillos (Fig. 5-7).

~ lamunas  _
~ .
/ transversales

a) Ins capacitivo b) Iris inductivo

Fig.5-6 Un iris se forma con dos liminas transversales a la guia. La susceptancia
equivalente que se obtiene depende de las dimensiones de la guia y de la distancia
d eatre las laminas. El grosor de éstas debe ser pequeno con relacion a la longitud
de onda de trabajo.

Sin duda, el lector intuye que estas discontinuidades fisicas deben satisfacer
las condiciones de frontera electromagnéticas en sus superficies. Aun cuando
se esté transmitiendo en el modo dominante TE,,, estas condiciones de
frontera adicionales requieren la presencia de modos de propagacion
superiores, lo cual complica enormemente el analisis matematico del
problema. Afortunadamente, dichos modos superiores son evanescentes
cuando la guia trabaja en el modo dominante, estan localizados muy cerca
de la discontinuidad, y a cierta distancia de ésta se hallan altamente
atenuados. El lector interesado en profundizar sobre la deduccion de las
fé6rmulas para calcular las susceptancias equivalentes de los irises y postes,
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a) Poste de longitud fija b) Tomillo con longitud de
penetracion variable

Fig.5-7 La susceptancia equivalente de un poste depende de su penetracion d en
la guia y de las dimensiones de ésta. Un tornillo permite obtener muchas
susceptancias diferentes, segan su grosor y la penetracion d que tenga.

puede consultar el libro de Collin o algunos de los articulos técnicos citados
en la seccion final de referencias,

5.4.1 Eliris

En el caso de un iris como el de la Fig. 5-6 a, la expresion aproximada

(con un 5% de error) para calcular la susceptancia capacitiva normalizada
que produce es:

4 d
b, = —-_BC = ——b In|csc e
YIO g 2b

(5-13)
en donde Y, es la admitancia caracteristica del modo dominante TE , (es

decir, reciproco de Zrg, , dado por la ec. 4-92) y ?Lg es la longitud de onda
en la guia dada por la ec. (4-109).

Cuando las laminas del iris estan colocadas como se muestra en la Fig.

5-6 b, 1a expresion aproximada para la susceptancia inductiva normalizada
correspondiente es:
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Bl' 1“g 2 nd

R A
! Y]O a o (5-]4)

Los diafragmas bajo estudio deben colocarse cerca de las fuentes que
producen las ondas reflejadas. El iris inductivo tiene ciertas ventajas sobre
el capacitivo en aplicaciones de transmision de muy alta potencia.
Obviamente, también es posible combinar los efectos de los dos irises para
formar un iris resonante (Fig. 5-8 a). En el caso de las guias circulares, se
utiliza un iris circular (Fig. 5-8 b), cuya susceptancia es inductiva. Nobtese
que los términos irts y ventana se emplean indistintamente para designar
estas estructuras de variacion de impedancias. También pueden emplearse
irises asimétricos (con una sola lamina en alguno de los lados), o bien
estructuras en forma de caballete, como la mostrada en la Fig. 1.4 b. Puede
haber muchas otras configuraciones utiles, de acuerdo con ciertas
aplicaciones particulares. Muy frecuentemente, y debido a la dificultad en
resolver el problema electromagnético resultante, la informacién que se
tiene sobre los valores de las admitancias de estos obstaculos es obtenida en
forma experimental, a partir de mediciones de las ondas estacionarias.

a) Iris resonante b) Iris inductivo en
una guia circular

Fig.5-8 Geometria de una ventana resonante para guia de ondas rectangular y de
un iris para guia circular.
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*5.4.2 El poste

El obstaculo mostrado en las Figs. 5-3 y 5-7a es capacitivo cuando la
penetracion es pequeiia. Si su altura se incrementa poco a poco, se llega a
un punto donde ocurre la resonancia. Esta se obtiene cuando d = 0.8by su
efecto es similar al de un circuito L-C en serie, conectado en paralelo a
través de la guia. Si la penetracion o altura del poste se incrementa aun mas,
la susceptancia se vuelve inductiva.

El didmetro de un poste es de sélo una fraccién de la longitud de onda y la
susceptancia que produce se puede ajustar facilmente al usar un tornillo de
penetracion variable (Fig. 5-7 b). Este tipo de acoplamiento de impedancias
es analogo al de usar un sintonizador, equilibrador o “stub” er: una linea de
dos conductores, tal como se vio en la seccidon 2.16.3.

Si en lugar de usar un poste o tornillo con posicion fija sobre la guia, se
tiene la libertad de moverlo a lo largo de una ranura, entonces s€ puede
obtener un rango mas amplio de susceptancias. La posicion del tornillo y su
penetracion (Fig. 5-9) determinaran el tipo de reflexion, en amplitud y fase,
que permita cancelar la reflexion originalmente existente en la guia. A este
acoplador se le da el nombre de sintonizador deslizante. La variacion en

a) Perspectiva exterior b) Perspectiva interior

Fig.5-9 Sintonizador con tonillo deslizante para el acoplamicento de impedancias.



Algunos otros componentes y dispositivos de microondas 355

fase se produce cambiando la posicion del poste a lo largo de una ranura -
central sobre el lado ancho de la guia.

También es posible usar sintonizadores de banda ancha, que consisten de
dos o mas tomillos con posicidn fija y penetracion variable. Esto seria
analogo a usar dos o mas ‘“stubs” en una linea de dos conductores.
Generalmente se usan sintontzadores con tres tornillos, pero también los
hay con cuatro o cinco. Las correcciones necesarias de admitancia para
acoplar la guia se logran mediante una combinacidén adecuada de las
inserciones de los postes (Fig. 5-10).

a) Perspectiva exterior b) Perspectiva interior

Fig. 5-10 Sintonizador con tres tornillos o postes de posicion fija y penetracion

' variable.

5.5 Algunos otros componentes y dispositivos de
microondas

Aunque no es posible, por las caracteristicas de nuestro texto, presentar
toda la gama de elementos que se utilizan para el disefio y la operacion 