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Resumen

Se presenta el analisis electrodinamico de arreglos de fase reflectivos basados en
aperturas anulares. Se desarrollé un modelo matematico de onda completa para arreglos
periddicos infinitos de aperturas anulares con cargas considerando pantallas conductoras
infinitesimalmente delgadas soportadas en sustratos dieléctricos para analizar la
dispersiéon de una onda electromagnética que incide sobre la estructura. El modelo
desarrollado toma en cuenta el acoplamiento mutuo entre los elementos considerando
celdas adyacentes de elementos desconfigurados para poder introducir una distribucion
de fase lineal progresiva. Esta distribucion es necesaria para asegurar la formacion de un
frente de fase plano en la onda reflejada y asi redirigir la onda en una direccion de
propagacién deseada. Los resultados numéricos de los coeficientes de reflexion para una
estructura periodica en la banda Ka muestran que es posible convertir la onda incidente
de polarizacién circular en una onda reflejada de polarizacion circular dentro de un
amplio sector de exploracion determinado por angulos de elevacién de hasta 65 grados
con pérdidas de conversion menores a 1.5 dB. El modelo matematico es comprobado
experimentalmente mediante el método del simulador de guia de onda. Estos arreglos son
la base para el disefio de superficies selectivas de frecuencia, convertidores de
polarizacidn y arreglos de fase de tipo reflectivo y transmitivo.
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Introduccién

Las antenas de arreglos de fase ofrecen un gran numero de ventajas significativas
sobre las antenas de tipo reflector convencionales. Esto ha motivado que durante las tres
ultimas décadas exista un fuerte interés por parte de muchos paises en desarrollar esta
tecnologia. Sin embargo, la principal desventaja de los arreglos de fase es su muy alto
costo, lo que limita el uso de esta tecnologfa unicamente a sistemas militares. Por otra
parte, el rdpido crecimiento de los sistemas de radar y comunicaciones en la banda Ka,
ha motivado la investigacién y desarrollo a nivel mundial de arreglos de fase en dicha
banda. Los retos mds importantes son la reduccién de costos y la obtencién de mejores
pardmetros de desempeno para satisfacer las crecientes demandas tanto en aplicaciones
militares como civiles.

Las antenas de arreglos de fase estan formadas generalmente por miles de elementos
independientes con el propésito de asegurar la rapidez de exploracién del espacio circun-
dante. Resulta necesario desarrollar la tecnologia para producirlos en grandes volimenes
a bajo costo. La posibilidad de desarrollar los cientos o miles de elementos bajo un proceso
de tecnologia planar sobre un sustrato dieléctrico de tal forma que cada elemento inte-
gre las funciones de radiador y de desplazador de fase permite suponer un considerable
ahorro de tiempos y costos de fabricacién. Las caracterfsticas de cada elemento radiador
y la posibilidad de integrarlo con dispositivos de control de fase determinan la caracteris-
tica de la antena y la posibilidad tecnolégica de realizarla. Por esta razén es importante
el analizar y optimizar las caracteristicas del elemento integrado con su desplazador de
fase dentro de un ambiente de un arreglo periédico que considere el acoplamiento mutuo
entre elementos para determinar el desempeno del arreglo total. Dicho anilisis y opti-
mizacién, necesarios en el disefio, conlleva a tomar en cuenta muchos pardmetros del
arreglo y requiere como herramienta un adecuado modelo matemético para asegurar un
fuerte control sobre la respuesta del arreglo.

Los objetivos del presente trahajo son:

= Propuesta de nuevos elementos de arreglos de fase que incluyen la integracién del
radiador plano junto con su desplazador de fase con el propdésito de desarrollar
arreglos de fase planos de alta tecnologia y bajo costo.

= Desarrollo de modelos matemé4ticos que permitan estimar el comportamiento de
un radiador con desplazador de fase integrado dentro de un ambiente complejo de

arreglo donde se considere el acoplamiento mutuo de los elementos.
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= Cilculo y optimizacién de las caracteristicas de conversién del arreglo para asegurar

un amplio sector de exploracién y un gran ancho de banda.

Se propone entonces un nuevo elemento basado en aperturas anulares con un mecanis-
mo de corrimiento de fase en cada elemento que utiliza el principio espirafase. Sin embar-
go, los modelos mateméticos desarrollados y presentados en la literatura no consideran
el an4lisis de elementos desconfigurados para introducir una distribucién de fase lineal
progresiva entre los elementos del arreglo, por lo que fue necesario desarrollar un modelo
matematico que tome en cuenta tal condicién asi como la interconexién electromagnética
entre los elementos del arreglo.

El modelo matematico se comprueba experimentalmente por medio del simulador de
guia de onda. Los resultados de la presente investigacién han sido publicados en dos
artfculos en revista y cuatro articulos en congreso, incluyendo el més reciente simposio
en el 4rea de tecnologia y sistemas de arreglos de fase llevado a cabo en el 2003.

El presente trabajo estd dividido en cuatro capitulos. En el primer capitulo se analiza
el estado del arte de la tecnologia de arreglos de fase y la justificacién de la necesidad
de desarrollar la presente investigacién. En el capitulo 2 se presenta el anélisis electro-
dindmico de superficies selectivas de frecuencia basadas en aperturas anulares con cortos
y cargas reactivas. Estas superficies son la base de la propuesta de los arreglos de tipo
reflectivo. En el capitulo 3 se presenta el an4lisis electrodindmico de los arreglos reflec-
tivos de aperturas anulares con elementos desconfigurados. En el capitulo 4 se presenta
la verificacién experimental de los modelos mateméticos desarrollados y finalmente se

presentan las conclusiones generales.



Capitulo 1

Estado del Arte de la Tecnologia de
Arreglos de Fase

1.1. Introducciéon

Las demandas actuales de los sistemas de radar y de comunicaciones han motivado
el rdpido crecimiento de la tecnologfa de antenas de arreglos de fase. La necesidad de
tener multiples funciones de alto desemperio en aplicaciones de vigilancia simulténea,
exploracién, deteccién, seguimiento e identificacién de objetivos o fuentes de sefial han
estimulado considerablemente la actividad en la investigacién, disefio y desarrollo de
esta tecnologfa. Los arreglos de fase han sido usados en campos tan diversos como los
radares, las comunicaciones, la radiometria y la radioastronomfia, pero indudablemente,
los sistemas de radar han jugado el papel més importante en su investigacién y desarrollo.

El répido crecimiento en la tecnologia de antenas de arreglos de fase ha sido moti-
vado por las ventajas intrinsecas que este tipo de sistemas ofrece. Estas cualidades son
bésicamente la capacidad del control electrénico del haz para el apuntamiento y rastreo
y las diferentes técnicas para propésitos especificos que hacen énfasis en diversos aspec-
tos tales como los arreglos para rastreo de coberturas amplia y estrecha, el control del
patrén de radiacién para reducir los I6bulos laterales, las caracteristicas de adaptabilidad
y la versatilidad para obtener respuestas que satisfagan los requerimientos de sistemas
especificos.

Un arreglo de fase estd formado por més de un elemento radiador en coherencia

de fase. Los elementos radiadores pueden ser dipolos, aperturas, espirales, reflectores
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Figura 1-1: Arreglo de fase. a) cero distribucién de fase y b) distribucién de fase lineal
constante

parabdlicos y muchos otros tipos de antenas. El arreglo de fase periédico plano consiste
en elementos radiadores idénticos que est4n ubicados en los nodos de una malla periédica.
Si una distribucién de fase lineal progresiva es aplicada entre los elementos adyacentes
del arreglo entonces es posible explorar el patrén de radiacién del arreglo en el espacio
circundante. En la Fig. 1.1 se muestra la conformacién de un frente de onda plano para un
arreglo lineal de cuatro elementos para dos condiciones de operacién: a) cero distribucién

de fase entre elementos y b) distribucién de fase lineal constante entre elementos.

El principio de desviacién del haz mediante la modificacién de la fase de los radiadores
individuales del arreglo ya se conocia desde el siglo pasado en los afios 20, sin embargo, la
aplicacién de estos arreglos comenzé hasta unos 30 afios después, donde sus aplicaciones

fueron en la industria militar y espacial. De esta forma, los arreglos de fase dieron paso a la



aparicién de nuevos principios de radiocomunicacién, radiolocalizacién y radioastronomfa,
donde muchos de los problemas en estas reas han sido resueltos debido a la utilizacién
de la tecnologfa de arreglos de fase. Entre las principales caracteristicas de los arreglos

de fase se pueden mencionar las siguientes [1]:

1. La exploracién electrénica del espacio circundante en un amplio sector de dngulos.

2. La conformacién de patrones de radiacién de morfologfa especifica regulando las

amplitudes y las fases de la excitacién de los radiadores individuales.

3. La adicién coherente en un haz de las potencias de muchos generadores para obtener

potencias muy altas de radiacién.

4. La adicién cofssica de seriales para obtener una superficie efectiva de recepcién muy

grande.

9. La obtencién més completa de la informacién de las ondas electromagnéticas que
llegan a la antena debido a la aplicacién de métodos de procesamiento paralelo de

las senales recibidas por los elementos individuales del arreglo.
6. La alta confiabilidad del sistema debido a la accién paralela de muchos elementos.
7. El control de la superficie reflectora de distintos objetos.

8. La posibilidad de buscar, detectar, seguir e identificar uno o varios objetivos méviles

de forma simultdnea.

Una de las principales caracteristicas de los arreglos de fase es la capacidad de contro-
lar dindmicamente el patrén de radiacién y asi desplazar el haz para explorar el espacio.
Debido a la alta inercia, las antenas con rotacién mecénica tienen constantes de tiempo
del orden de segundos, lo que representa una gran pérdida de tiempo cuando se desea
apuntar a multiples objetivos. Solo la exploracién electrénica puede garantizar una al-
ta velocidad debido a que la distribucién de las excitaciones de amplitud y fase en la
apertura fija de la antena se controla mediante dispositivos electrénicos. La rapidez de
exploracién se determina por las constantes de tiempo de los circuitos electrénicos, sien-
do éstas varios 6rdenes menores que las constantes de tiempo de los sistemas mecénicos,
asegurando asf una velocidad méxima en la exploracién y en la conformacién de haces

para aplicaciones de radar y de sistemas de comunicaciones.



Los arreglos de fase han contribuido significativamente en los sistemas de defensa de
varios palses, particularmente en las plataformas militares de alto costo como buques
de guerra, portaviones y aviones de combate, los cuales dependen criticamente de los
arreglos de fase para su supervivencia. Actualmente, los aviones de combate y los sistemas
antimisiles terrestres han incorporado radares de arreglos de fase debido a la necesidad
de busqueda, deteccién y seguimiento a muy alta velocidad de uno o varios objetivos
méviles. El arreglo de fase es capaz de ejecutar diferentes modos de operacién y gracias a
la agilidad de desplazamiento de su haz puede seguir simultdneamente a varios objetivos,
sin que con ello se descuide la deteccién de nuevos objetivos que pudieran aparecer en su
rango de deteccién.

La tecnologia de antenas de arreglos de fase tuvo su origen en la industria militar, en
particular en los radares de aviones, misiles y sistemas antiaéreos. Rapidamente se pudo
detectar su potencialidad en lo que se refiere a la agilidad y versatilidad de exploracién
del haz y en el mejoramiento del desempefio al obtener mejores exactitudes en el rastreo.

Es sabido que después de la guerra fria ha habido una transferencia de la tecnologfa
militar a los sistemas comerciales. Esta tecnologia migré a los sisternas de telecomuni-
caciones en el espacio, particularmente a los satélites de comunicaciones de ¢érbita baja,
entre los que se encuentran los sistemas Globalstar, Iridium y Teledesic, entre otros [2].

Estos sistemas estdn formados por constelaciones de satélites ubicados en diferentes
planos orbitales para proveer una cobertura global. La caracteristica de movilidad de
los satélites hace que los requerimientos para las antenas sean mds altos en cuanto a
su versatilidad de directividad, y es aqui donde los arreglos de fase proveen el mejor
desempenio en comparacién con las antenas de tipo reflector convencionales.

Una tendencia actual es la utilizacién de frecuencias més altas en los enlaces satelitales
para aumentar la capacidad de informacién. Por otra parte, se sabe que en los enlaces
en banda Ka se tienen serios problemas con la atenuacién por lluvia y para obtener altas
confiabilidades se requiere de un haz concentrado que sea brincante, es decir, que sus
caracteristicas de amplitud, frecuencia, fase y direccién sean controladas dindmicamente
como una funcién del ambiente para minimizar los efectos de la lluvia y de otros fené-
menos meteoroldgicos, por lo que nuevamente las antenas en arreglos de fase ofrecen una
excelente alternativa de solucién.

Otra aplicacién importante de los arreglos de fase es en radioastronomia y en sistemas
radiométricos, donde gracias a los arreglos de fase es posible tener resoluciones espaciales

por abajo de las milésimas de segundo de arco. Se considera que la radioastronomfa lleg6



a ser una rama importante de la ciencia solo después que adopté los radiotelescopios
basados en arreglos de fase [3].

En futuras aplicaciones, los sistemas de arreglos de fase tendran una operacién de
banda ancha de tal forma que un arreglo serd capaz de desempenar varias funciones in-
terrelacionadas e interdependientes con una alta eficiencia y confiabilidad. Por ejemplo,
las plataformas que posean un sistema de apertura compartida tendrén solamente un
arreglo de fase capaz de soportar el radar, las funciones de guerra electrénica, las co-
municaciones y las aplicaciones de navegacién. Otra funcién de los arreglos serd en el
control eficiente del trafico aéreo de aeropuertos civiles y militares de gran capacidad. La
ventaja es que la misma antena podra ser utilizada tanto en las funciones de vigilancia
del aeropuerto, como en la medicién precisa de la aproximacién de las aeronaves, en las
comunicaciones y en la medicién de fenémenos meteorolégicos debido a que los diferentes
sistemas de arreglos de fase comparten los mismos principios bésicos [4].

Sin embargo a pesar de todo este avance, la tecnologfa de arreglos de fase atin enfrenta
retos, siendo uno de los més importantes el alto costo de los arreglos, por ejemplo, si
consideramos que cada elemento del arreglo puede costar un promedio de 1000 délares y
que un arreglo puede tener miles de elementos, entonces estamos hablando de un sistema
cuyo costo de fabricacion es de millones de délares, lo que limita el uso de esta tecnologfa
solo a sistemas militares.

Otro de los retos en el desarrollo de los nuevos sistemas de arreglos de fase es acoplar
las capacidades revolucionarias del procesamiento digital de sefiales con la evolucién de las
arquitecturas de aperturas activas. Estas arquitecturas estdn basadas en cientos o miles
de elementos cuyo disefio y optimizacién resulta indispensable para asegurar arreglos de
alto desemperio.

Ademss, desde el punto de vista funcional, el desempefio normal de los arreglos de
fase se complica por una serie de dificultades, entre las que destacan la aparicién de
errores de fase y las pérdidas suplementarias de potencia a frecuencias altas debido a las
no idealidades de los dispositivos de mando y al bajo ancho de banda relativo debido a
la aparicién de méximos principales secundarios parésitos o 16bulos de difraccion.

La necesidad de un anilisis detallado es muy importante debido a la aparicién de
nuevos tipos de arreglos y elementos. Existe un énfasis en arreglos pequenos y en arreglos
con l6bulos laterales reducidos. También existe un interés en elementos que soporten la
polarizacién circular y que permitan obtener amplios sectores de exploracién. La posibi-

lidad de contar con un modelo matematico que permita predecir la respuesta del arreglo



y optimizar el diseno es muy importante sobre todo cuando se considera el costo y el
tiempo de fabricacién de los prototipos.

En la teoria clésica de arreglos, se desprecia el aco- plamiento mutuo que existe entre
sus elementos. Por lo que de acuerdo a esta teoria, el patrén de radiacién de un arreglo de
fase de dimensi6n finita es expresado como el producto del factor del arreglo y el factor
del elemento. El factor del arreglo determina la forma y el nivel de los 16bulos laterales
del patrén de radiacién del arreglo y est4 relacionado con su geometria, en otras palabras,
el factor del arreglo es el patrén de radiacion del arreglo considerando que sus elementos
son isotrépicos.

Por otra parte, el factor del elemento es el patrén de radiacién del elemento radiador y
especifica la naturaleza del vector de campo en la zona lejana asi como su polarizacién y
orientacién. La relacién funcional especial entre el factor del arreglo, las fases dirigidas y
los cosenos directores del haz se representan en un diagrama grafico conveniente, conocido
como diagrama lobular reticulado, que es un concepto ttil usualmente empleado en la
discusién de las propiedades de los arreglos de fase.

Las investigaciones teéricas y experimentales han demostrado claramente que el aco-
plamiento mutuo no puede ser ignorado, especialmente en el caso de elementos de a-
rreglos con un espaciamiento muy pequeiio (por ejemplo en espaciamientos del orden de
media longitud de onda). El acoplamiento mutuo afecta fuertemente las caracteristicas
de radiacion y reflexién de los arreglos de fase. Ademés, en un arreglo de tamaiio finito,
los patrones de radiacién y las caracteristicas de reflexién de varios elementos dependen
de su posicién relativa dentro del arreglo. Ellos estdn influenciados fuertemente por la
proximidad de un elemento en el borde del arreglo. Sin embargo, en el caso de grandes
arreglos planos, la mayorfa de los elementos del centro se comportan casi uniformemente
y los aspectos importantes pueden ser aproximados por el comportamiento uniforme
de los elementos de un arreglo infinito. Por lo tanto, un arreglo infinito puede servir
como un modelo wtil para el andlisis de grandes arregles planos. En este caso, el patrén
de radiacién del arreglo puede todavia ser expresado como el producto del factor de
arreglo y el patrén de radiacién del elemento, siendo éste dltimo determinado en un
ambiente de arreglo infinito. Los efectos del acoplamiento mutuo son tomados en cuenta
por el patrén de radiacién del elemento (excitado en el ambiente del arreglo con los
demds elementos conectados a una carga apropiada). Ciertas expresiones generales que
relacionan los coeficientes de acoplamiento mutuos, los coeficientes de reflexién y los
patrones de potencia de radiacién han sido obtenidas para analizar los arreglos.



Se han analizado arreglos infinitos de ranuras estrechas, dipolos y elementos de co-
rriente, sin embargo, tanto estos modelos como las aproximaciones involucradas en sus
andlisis tienden a estar limitadas en la aplicacién de elementos practicos de arreglos de
fase. El problema del valor de frontera del arreglo asociado con estos elementos puede ser
formulado rigurosamente y expresado por uno de varios tipos de ecuaciones integrales.
Estas ecuaciones integrales pueden ser resueltas numéricamente (y analiticamente en
casos especiales) con un alto grado de exactitud y proveer asi una herramienta muy

poderosa en el analisis y disefio de los arreglos de fase.

1.2. Tipos de antenas de arreglos de fase

Existen dos clases generales de arreglos de fase, los activos y los pasivos. Los arreglos
pasivos utilizan un transmisor y un receptor central conectado a los elementos radiadores
o subarreglos del sistema, sin embargo, la capacidad de efectuar el desplazamiento de
fase se encuentra en cada elemento radiador o subarreglo. En los arreglos activos, la
generacién de alta potencia para la transmisién y la amplificacién a bajo ruido en la
recepcién estdn distribuidos en cada elemento radiador, asi como el control de fase en
cada elemento. Un arreglo pasivo es generalmente menos costoso porque es menor tanto
el nimero como el costo de los componentes.

Los arreglos activos tienen mayor capacidad y confiabilidad, pero no han recibido
mucha atencién hasta los ltimos 15 anos debido a su alta complejidad y costo. El ad-
venimiento de los circuitos integrados monoliticos de microondas MMIC de relativo bajo
costo, el ensamblaje automé4tico de componentes de microondas y las técnicas de proce-
samiento digital de alta velocidad han llegado a ser las alternativas preferidas para varios
de los sistemas modernos de radar y de comunicaciones de alta velocidad que requieren
de una exploracién rapida del espacio [63].

En un arreglo activo, los médulos T/R son usados en cada elemento para proveer un
control de la amplitud y la fase. El transmisor que se usa en un arreglo pasivo convencional
es reemplazado por amplificadores de potencia distribuidos en cada médulo T/R.

La principal ventaja de un arreglo activo es que se incrementa la sensibilidad del
sistema debido a que se puede establecer la figura de ruido del sistema asi como la
potencia de RF que es generada en la apertura. Una segunda ventaja es que los médulos

T/R. proveen una flexibilidad completa en el control de la amplitud y fase tanto para



transmitir como para recibir. Una ventaja mds del arreglo activo es que las redes de
alimentacién no necesitan ser optimizadas para obtener bajas pérdidas, permitiendo asi
la flexibilidad en el diseno y la posibilidad de minimizar tamarfio y peso. Por supuesto que
estas mejoras en el desempeno vienen acompariadas con el incremento de la complejidad y
el costo. Este dltimo aspecto representa un problema muy serio debido a que los arreglos
de fase requieren de miles de elementos para asegurar la rapidez y precisién de exploracién

del espacio.

1.3. Principales desarrollos de arreglos de fase en la

actualidad

Los arreglos de fase han tenido un desarrollo muy importante en las tltimas tres dé-
cadas. Esto es notorio debido al gran nimero de arreglos pasivos y activos que han sido
desarrollados alrededor del mundo. Entre estos desarrollos pueden citarse los sistemas
THAAD, COBRA DANE, Flap Lid, Patriot, AEGIS, PAVE PAWS, SMARTELLO, Irid-
ium, Globalstar, F-22, APARS, AMSAR, SAMPSON, AESA, FSX, BMD y Phalcon,
desarrollados en Europa, Rusia, Estados Unidos, Jap6n e Israel. Otros arreglos de fase
que han sido desarrollados recientemente son los sistemas JLENS, MEADS, MMR, AS-
TOR, JSTARS, AGBR y MRRS, todos ellos radares para aplicaciones de defensa. [5].

La primera generacién de arreglos de fase la constituyeron los arreglos de fase pasivos.
La segunda generacién estd desarrollada a partir de arreglos activos que utilizan elemen-
tos discretos de estado sélido y la tercera generacién estd formada por arreglos activos

basados en circuitos integrados monoliticos de microondas (MMIC).

1.3.1. Sistemas de radar basados en arreglos de fase pasivos

Los arreglos de fase pasivos han sido utilizados en aplicaciones de exploracién tierra-
aire y mar-aire, entre los mas conocidos se tienen el sistema Patriot, el Flap Lid y el
AEGIS. Estos arreglos han sido desarrollado en gran nimero: 173 para el sistema Patriot,
més de 100 para el Flap Lid y 234 para AEGIS. El mimero de elementos para cada uno
de estos sistemas es aproximadamente un millén [5].

Recientemente se han desarrollado arreglos de fase pasivos en otras partes del mundo.
Entre estos arreglos se tienen el sistema sueco localizador de artillerfa ARTHUR en la
banda C con un rango de 30 km [2], el sistema europeo para barcos EMPAR en la banda
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C con un rango de 180 km con exploracién de + 45 grados en azimut y + 60 grados en
elevacién [6], el radar ARABEL en la banda X con un rango de 70 km [7] y finalmente,

el arreglo para el sistemma SAM-D en la banda X, desarrollado en la India.

1.3.2. Sistemas de radar basados en arreglos de fase activos

Los arreglos de fase activos han sido desarrollados mediante dispositivos de estado
sélido discretos, tales como transistores bipolares y MMIC. Algunos ejemplos de arreglos
de fase activos que utilizan transistores bipolares para la amplificacién de potencia son
el sistema PAVE PAWS en la banda de UHF y el sistema BMEWS que usan los mismos
mddulos de transmisién/recepcién (T/R) y los mismos elementos radiadores que el radar
PAVE PAWS [8]-[10]. El sistema de aeronavegacién Erieye utiliza un arreglo de fase de
estado sélido en la banda S colocado en la parte superior de la aeronave y con un nimero
de elementos aproximado de 200. Otro sistema similar es el sistema israelf Phalcon que
trabaja en la banda L y tiene aproximadamente 700 médulos T/R. Israel también han
desarrollado un sistema de defensa de misiles en la banda L que es capaz de tener rangos
de deteccién de cientos de kilémetros mediante la tecnologia de arreglos de fase de estado
sélido [2].

1.3.3. Moédulos de transmision y recepcién de estado sélido in-

tegrados

Una de las tecnologias que actualmente ha despertado mucho interés en el desarrollo
de arreglos es la tecnologifa de circuitos integrados monoliticos de microondas que per-
mite la construccién de médulos de transmisién y recepcién de estado sélido integrados
(MMIC T/R) de relativo bajo costo. Esta tecnologfa est4 siendo utilizada ampliamente
en aplicaciones de tierra y aire. Uno de estos sistemas es el THAAD que es un radar de
tierra en la banda X con 25,344 médulos MMIC T/R y un igual mimero de elementos
radiadores [11]. Otro més es el COBRA DANE con un didmetro de 30 metros. Se han
construido aproximadamente 65,000 médulos MMIC T/R con un costo aproximado de
1,000 délares para cada uno de estos médulos [12]. Otro arreglo de fase basado en la tec-
nologia monolitica es el sistema de localizacién de artillerfa COBRA. Este sistema ha sido
desarrollado por las companias Lockheed-Martin, Siemens, Thomson-CSF y Thorn-EMI

y tiene una antena en la banda C de 2,700 médulos MMIC T/R con el mismo nimero de
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radiadores. Recientemente se han desarrollado 29 de estos arreglos con un costo de 576
millones de délares [13].

Actualmente, varios pafses estdn en el proceso de desarrollar arreglos de fase activos
basados en médulos MMIC T/R para aplicaciones de combate aéreo. Por ejemplo, el F-22
de EE. UU., el FSX de Japé6n, el AMSAR de un consorcio de Alemania, Francia y Reino
Unido y la antena AESA de Suecia [14]-[22]. Todos estos sistemas de radar trabajan en
la banda X y se espera una produccién de 600 mil millones de médulos MMIC T/R. [23].

Para aplicaciones en barcos la agencia britdnica DERA, en cooperacién con Siemmens
Plessey, han desarrollado el radar adaptivo de exploracién electrénica MESA en la banda
S [24]-[25]. Este radar utiliza un arreglo delgado de 918 elementos y 156 médulos MMIC
T/R. La produccién ha iniciado con una versién de doble cara llamada SAMPSON para
ser utilizada en las fragatas de la marina [26]. Para la defensa aérea y en misiles balisticos
se ha desarrollado una segunda generacién de radares terrestres denominados MESAR2.

Por otra parte, Holanda a través de SIGNAAL, estd desarrollando el arreglo de fase
activo de cuatro caras en la banda X (APAR) para ser utilizado en barcos [27]. Cada cara
tiene 4,096 elementos alimentados por 4,096 médulos MMIC T/R. Su ancho de banda es
del 30 % y sus dngulos de exploracién se ubican entre + 60 grados.

1.3.4. Alimentadores de lentes Rotman

Otra tecnologia de importancia en los arreglos de fase para la conformacién de haces
muiltiples utiliza los alimentadores de lentes Rotman [28]-[29]. La ventaja de este tipo de
alimentadores es su gran ancho de banda. Al colocar los elementos sobre una superficie
semicircular es posible tener una cobertura de 180 grados. Cuando se usan para trans-
mitir, los amplificadores de potencia se pueden colocar entre los elementos de la antena
y los lentes Rotman. De esta forma, utilizando tubos de onda viajera pueden obtenerse
potencias hasta de 1 MW. Las aplicaciones de los lentes Rotman son en radar, funciones
de guerra electrénica y comunicaciones.

La compania Raytheon ha desarrollado un radar para automdéviles de bajo costo en
la banda de 76-77 GHz para el control de cruceros que utiliza un alimentador de lentes
Rotman [30]. El lente Rotman est4 desarrollado en un circuito impreso sobre un sustrato
flexible. Los elementos de la antena son columnas de elementos parche que estdn impresos
en el mismo sustrato y que poseen una alimentacién en serie. La exploracién se lleva a

cabo al conmutar los diferentes puertos del lente Rotman.
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Utilizando un arreglo de dos dimensiones y un alimentador Rotman, es posible formar
un arreglo de dos dimensiones de haces tipo lapiz. Un ejemplo de esta aplicacién es el
sistema MUSTRAC, en el que cuatro haces independientes son procesados simultdnea-
mente para obtener las diferentes posiciones en la cobertura. El sistema MUSTRAC es
usado para recibir telemetria de misiles balisticos sobre el rango de prueba del Atlantico
Este [31].

1.3.5. Arreglos de fase activos en comunicaciones.

Mucho se ha hablado de la transferencia de la tecnologia militar a los sistemas comer-
ciales, especialmente al final de la guerra fria. El sistema Iridium es un buen ejemplo de
este caso. La tecnologfa de la antena en la banda L para el satélite de comunicaciones de
la constelacion Iridium se desarrollé a partir de los programas de radar de la fuerza aérea
y de la marina de EE. UU. El radar fue originalmente desarrollado para la vigilancia de
las flotas CONUS y US para prevenirlas de un posible ataque de bombarderos enemigos.
El médulo de bajo peso para la banda L, desarrollado por la fuerza aérea, es la base del
médulo para la banda L del sistema Iridium.

La concepcién original del sistema Iridium es un sistema global de comunicacién
personal que utiliza una constelacién de satélites de 6rbita baja. La constelacién Iridium
consiste en 66 satélites distribuidos en seis ¢érbitas polares circulares de 765 km de altitud.
Cada satélite posee tres antenas apuntando a la tierra para una cobertura de horizonte
a horizonte.

La antena del sistema Iridium utiliza un alimentador de matriz Butler de dos di-
mensiones para generar ochenta haces simultdneos [32]. Estos arreglos utilizan médulos
MMIC T/R y elementos de radiacién tipo parche de microcinta. Actualmente se han
desarrollado 200 arreglos. Las antenas son arreglos de fase activos en la banda L (1.6
GHz) que utilizan cerca de 100 médulos MMIC T/R. junto con sus elementos radiadores.
Como resultado existen cerca de 20,000 médulos MMIC T /R y elementos radiadores por
constelacién. El sistema Iridium fue un gran éxito tecnoldgico pero desafortunadamente
fue un fracaso econémico. Sin embargo el sistema continia en operacién y en el afo 2002
fueron reemplazados tres de sus satélites.

Otro sistema que utiliza arreglos de fase activos con médulos MMIC T/R es el sistema
Globalstar. Este sistema posee una constelacién de 48 satélites y provee una cobertura
casi global de hasta 65 grados latitud norte y 65 grados latitud sur. Cada satélite utiliza
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un arreglo de transmisién de 91 elementos a 2.5 GHz y un arreglo de recepcién de 61
elementos a 1.6 GHz, para dar un total de 7,300 médulos por constelacién.

Después del fracaso comercial de los sistemas Iridium y Globalstar, de la cancelacién
del proyecto Teledesic y de la cautela del proyecto Skybridge, actualmente la industria de
telecomunicaciones en el espacio todavia vive una etapa de rapido crecimiento, reactivado
por una parte, por el gran éxito de la telefonfa celular y por otra, por la difusién mundial
de Internet y sus servicios asociados. En lo que se refiere a las tecnologias de antenas,
los sistemas de 6rbita baja impulsaron un auge en las técnicas de arreglos de fase activos
para satélites.

Los principales avances fueron alcanzados en tecnologfas de arreglos impresos, en la
miniaturizacién y mejora de desempenos de médulos de transmisién y recepcion, en el
diseno de matrices pasivas Butler y redes de formacién del haz, en tecnologias de circuito
impreso, en técnicas de procesamiento digital de senales, en formacién digital del haz, en
disefio termomecdnico y en técnicas de integracion.

Para la nueva generacién de comunicaciones méviles via satélite se van a requerir
desarrollos adicionales en términos de los desemperfios de enlaces como son la potencia
isotrépica radiada efectiva PIRE, la relacién de ganacia y temperatura de ruido G/T y el
re-uso de frecuencias. Las constelaciones multimedia de satélites de 6rbita baja también
descansaran en el desarrollo de antenas de arreglos de fase activas de haces multiples en
una configuracién de radiacién directa. El principal sistema de satélite propuesto para
una configuracién de banda ancha es Skybridge (Alcatel space), un proyecto de 3.5 mil
millones de délares basado en ochenta satélites que trabajarsn en la banda Ku [33].

En el sistema de posicionamiento global GPS se estd considerando la posibilidad de
agregar un nimero mis grande de elementos radiadores en el arreglo transmisor para
proveer una mayor PIRE sobre la cobertura. En lo que se refiere al segmento terrestre
hay un mercado promisorio y de rpido crecimiento para los arreglos de fase para aero-
navegacion asi como en los automéviles y en terminales méviles de usuario [33].

A pesar de todo el desarrollo alcanzado en las 4reas militares y espaciales y de los
aspectos promisorios de la aplicacién de esta tecnologia en los sistemas comerciales, el
principal reto en la investigacién de la tecnologia de los sistemas de arreglos de fase sigue
siendo la reduccién de sus costos. Esta demanda es debido a que el costo representa
un factor determinante en la viabilidad del desarrollo de los sistemas. Actualmente la
investigacién a nivel mundial en esta tecnologia tiene como una de sus prioridades la

reduccién sustancial del costo de los arreglos. Por esta razén resulta urgente y necesario
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desarrollar arreglos de fase de bajo costo para su aplicacién en las nuevas generaciones

de sistemas que requerirdn operaciones de antenas de alto desemperio.

1.4. Investigacion y desarrollo de futuros sistemas de

arreglos de fase

A continuacién se presentan las principales dreas de investigacién y desarrollo de la
tecnologia de arreglos de fase.

1.4.1. Antenas satelitales y de aeronavegacién

Las misiones de comunicacién satelital futuras llevardn a cabo la convergencia de
aplicaciones multimedia de banda ancha con movilidad basado en el estdndar del Sistema,
Universal de Telecomunicaciones Mévil (UMTS). Se requerira del re-uso de frecuencias
y de antenas con caracteristicas de haces muiltiples, alta ganancia y alta capacidad de
exploracién [34].

Por otra parte, los sistemas de aeronavegacién actuales enfrentan los siguientes retos

en lo que se refiere a la tecnologia de las antenas [33]:

= Influencia de la instalacién de la antena sobre la configuracién de la aeronave.

» Interferencia electromagnética con otros sistemas de radiofrecuencia y con los sis-

temas electrénicos y de instrumentacién de la aeronave.
= Interaccién con la aerodindmica de la aeronave.

» Desempeno de exploracién sobre dngulos muy amplios para operar en latitudes

extremas requeridas en rutas polares.

= Compatibilidad con otros sistemas de satélites y con los servicios de comunicacién
terrestre en lo que se refiere a ancho de haz, exactitud de apuntamiento y nivel de
l16bulos laterales.

Las caracteristicas deseables de la antena son alta ganancia, capacidad de exploracién,
banda ancha, bajo perfil, alta confiabilidad y bajo costo. Por esta razén las antenas de

arreglos de fase estdn cerca de cumplir con todos los requerimientos, por lo que este
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tipo de antenas jugard cada vez un papel m4s importante en el desarrollo de satélites y

aeronaves.

1.4.2. Ground Clutter e interferencia

A fin de evitar el efecto Ground Clutter! y la interferencia en radares aerotransporta-
dos, se ha desarrollado la investigacion en la técnica de arreglos de fase que utilizan el
procesamiento adaptivo espacio-tiempo (STAP) [35]-[38]. STAP es una forma general del
procesamiento del desplazamiento de fase del centro de la antena (DPCA). Recientemente
se demostré que la técnica STAP provee de 52 a 69 dB de cancelacion del 16bulo lateral
relativo al 16bulo principal [39]. Este sistema utiliza un arreglo montado en un costado de
una aeronave. La antena tiene 11 grados de libertad en el plano azimutal y 2 grados en
el 4ngulo de elevacién para un total de 22 grados. También se demostré un mejoramiento
del desempeiio en el nivel rms del 16bulo lateral de -30 dBi sin STAP a -45 dBi utilizando
STAP.

1.4.3. Programa avanzado de apertura compartida multiusuario
de la banda C a la banda Ku

Con el desarrollo de la tecnologia MMIC y de las arquitecturas de lentes Rotman, se
ha motivado el desarrollo de arreglos de fase de grandes anchos de banda para proveer un
funcionamiento de apertura compartida para diferentes usuarios. Los sistemas de arreglos
de haces muiltiples de lentes Rotman tienen un ancho de banda de relacién 2.5 a 1y se
ha desarrollado tecnologia en circuitos integrados monoliticos con anchos de banda de 2
a 1. El Naval Air Weapons Center (NAWC) y Texas Instuments desarrollaron un arreglo
de banda ancha que tiene una cobertura continua desde la banda C hasta la banda Ku y
comparte funciones de radar y comunicaciones [40]. Para alcanzar este amplio ancho de
banda se utilizaron elementos radiadores de ranuras acampanadas y se han colocado en
cruz para obtener polarizaciones vertical, horizontal y circular. El sistema posee médulos
de transmisién-recepcién de estado s6lido que proveen una cobertura continua desde la
banda C a la Ku. Cada médulo tiene dentro de la banda una potencia entre 2 y 4 Watts

por elemento y la figura de ruido es entre 6.5 y 9 dB. Con este tipo de arreglos se puede

!Efecto que consiste en la recepcion de ecos espurios debidos a la reflexién de los haces principales y
laterales del radar desde el relieve terrestre.

16



utilizar parte del arreglo para el radar y parte para las comunicaciones. Las partes usadas
para cada funcién pueden ser modificadas dindmicamente dependiendo de la necesidad.

DERA de Reino Unido ha estado desarrollado un arreglo de frecuencia dual que
permitird a un radar utilizar la banda L para busqueda y la banda X para seguimiento.
En este arreglo se utilizan elementos radiadores de guia de onda en la banda L y elementos
dipolos en la banda X [41].

1.4.4. Formacién digital del haz

En la técnica de formacién del haz se controla tanto la amplitud como la fase de la
sefal en cada elemento de la antena. Al combinar el control de la amplitud y de la fase
se pueden ajustar mejor los niveles de los I6bulos laterales y direccionar mejor los nulos
de radiacién que cuando solo se cuenta con el control de la fase. En la formacién digital
del haz tanto el desplazamiento de fase como el escalamiento de amplitud es desarrollado
digitalmente ya sea por un procesador digital de sefiales o por un circuito integrado
dedicado.

El primer radar en operacién que utiliza la formacién digital del haz es el radar OTH,
especificamente el GE OTH-B y el Raytheon ROTHR. La antena receptora ROTHR tiene
una longitud de 2.6 km. Recientemente, SIGNAAL ha utilizado la formacién digital del
haz para sus radares a bordo de barcos SMART-L y SMART-S. La formacién digital del
haz es efectuada solamente en la recepcién y el sistema puede formar hasta 14 haces [42].

Un ndmero de sistemas experimentales de formacién digital del haz han sido desarro-
llados entre los que se encuentra el arreglo lineal de 32 coluranas en la banda C fabricado
por el laboratorio Roma que puede formar hasta 32 haces independientes y utiliza un
sistema de calibracién automatica [43]. Este mismo laboratorio también ha desarrollado
un formador digital de haz de alta velocidad que utiliza una arquitectura sistélica [44]
basada en el sistema de mimeros de residuos cuadraticos.

El sistema britanico MESAR, en la banda S lleva a cabo la formacién digital del
haz en el nivel de subarreglo [24]. Este sistema experimental posee 16 subarreglos, un
total de 918 elementos radiadores de guia de onda y 156 médulos de estado sélido de
transmisién-recepcién. La compafia britdnica Roke Manor Research ha construido un
arreglo experimental de 13 elementos usando la formacién digital del haz tanto en la
transmisién como en la recepcién [45]. Este sistema experimental utiliza el circuito Plessey
SP2002 que trabaja a 400 MHz como un generador de forma de onda digital en cada
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elemento.

El sistema de investigacién de la defensa nacional de Suecia ha construido una antena
experimental en la banda S que opera en el intervalo de 2.8 a 3.3 GHz y que utiliza
la formacién digital del haz [46]. Ellos han demostrado que con esta técnica es posible
compensar las variaciones de amplitud y fase que ocurren de elemento a elemento debidas
al acoplamiento mutuo a través de las variaciones de frecuencia y d4ngulo. Mediante una
calibracién, se pudieron reducir las variaciones de ganancia de elemento a elemento con
respecto al 4ngulo de + 1 dB a % 0.1 dB. Utilizando un proceso de ecualizacién, también
se pudieron reducir las variaciones en la ganancia sobre un ancho de banda de 5 MHz de
1+ 0.5 dB a menos de 1£0.05 dB. Con esta calibracién y ecualizacién fueron capaces de
demostrar 16bulos secundarios por abajo de 47 dB sobre un ancho de banda de 5 MHz.
Este trabajo demuestra la ventaja potencial ofrecida por la formacién digital del haz al
obtener 16bulos laterales ultra bajos.

Los laboratorios Lincoln MIT desarrollaron la tecnologia de formacién digital del
haz para la recepcién de un arreglo de fase de un radar de vigilancia aerotransportado
[47]. El Naval Research Laboratory (NRL), los laboratorios Lincoln MIT y MSWC est4n
desarrollando juntos un arreglo activo en banda L que tiene un convertidor A/D en
cada elemento [48]-[50]. Utilizando la formacién digital del haz, el NRL ha demostrado
la habilidad de obtener un ancho de haz delimitado con la frecuencia mientras que al
mismo tiempo se pueden obtener 16bulos laterales sobre dngulos y bandas de frecuencia
especificados [51].

Los Laboratorios Lincoln MIT han desarrollado un procesador de sefiales de alto de-
sempeno y baja potencia para llevar a cabo la formacién digital del haz y el procesamiento
de sefiales para el radar de aplicacién espacial Discoverer II en la banda X [52]-[53]. El
procesador de sefiales a bordo debe realizar la formacién digital del haz, la compresién
de pulso, el procesamiento Doppler y el procesamiento adaptivo espacio-tiempo. Para
realizar todas estas funciones se requiere un procesador de senales con una capacidad
de 1100 GOPS (miles de millones de instrucciones por segundo). Se espera que para el
ano 2016 una tarjeta de 40 x 36 cm con 64 circuitos pueda ofrecer una capacidad de
600 GFOPS (miles de millones de instrucciones en punto flotante por segundo). El mapa
de ruta tecnolégico de Texas Instruments para su procesador digital de sefiales TMS320
indica que para el afio 2010 esperan tener en un circuito con capacidad de 3 trillones de
instrucciones de 8 bits por segundo (3 TIPS). Con operaciones de punto fijo de 32 bits,
este circuito podr4 realizar 0.75 TIPS. Considerando una eficiencia del 10 %, 15 circuitos
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podrén realizar todo el procesamiento del Discoverer II. Tal capacidad de procesamiento
puede ayudar a hacer posible el desarrollo de la antena experimental sueca de l6bulos
laterales ultra bajos y muchos otros sistemas en donde se requieren de altas capacidades

de procesamiento.

1.4.5. Arreglos de exploracién renglén-columna

El NRL ha desarrollado dos técnicas de exploracién renglén-columna de arreglos de
bajo costo: la antena RADANT y el arreglo ferroeléctrico [54]-[55]. La antena RADANT
es una nueva antena de bajo costo para implementar la exploracién electrénica del haz
en un plano simple o doble. El disefio de la antena RADANT reduce muchos de los
problemas de fabricacién que incrementan los costos y las pérdidas de transmisién en
la implementacién convencional. Especificamente la antena RADANT elimina todo el
empaquetamiento, conectores y lineas de transmisién asociadas con los desplazadores de
fase discretos, también reduce grandemente la circuiteria de control, los manejadores y
las terminales de conexién, por lo tanto la antena RADANT tiene el potencial de ser de
bajo peso y costo.

La antena RADANT es construida en un medio controlado por diodos. En el lente
RADANT el campo eléctrico es forzado a propagarse entre placas paralelas de metal.
Entre las placas, el medio es construido por cintas de metal con diodos conectados en cruz
sobre una capa dieléctrica de soporte. El principio de operacién es que el desplazamiento
de fase a través de dicho medio cambia cuando los diodos en una cinta son apagados o
encendidos. La cantidad de metalizacién controla la cantidad de desplazamiento de fase
por cinta de diodos.

El cambio de fase resulta de una conmutacién selectiva entre los dos estados del diodo
a través de la polarizacién efectuada por un circuito digital de control. El retardo de fase
alcanzado es médulo 360 grados.

La configuracién més simple es un lente de exploracién del plano E en el que la
exploracién del haz es el resultado de un gradiente de fase lineal a lo largo de la dimensién
de dicho plano. Un lente RADANT simple provee la exploracién electrénica del haz en une
dimensién. Al restringir la accién de exploracién del lente a un plano simple se obtiene uns
gran simplificacién del circuito de polarizacién ya que los diodos individuales no necesitan
ser direccionados independientemente. Esto reduce la complejidad del manejador y facilits

su ubicacién exterior al lente. La exploracién en dos dimensiones puede obtenerse al
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colocar en cascada dos lentes RADANT en una configuracién hfbrida.

Otro método para obtener la exploracién en dos dimensiones utiliza una técnica hibri-
da en el que un arreglo lineal convencional discreto de desplazadores de fase provee la
exploracién en un plano y el lente RADANT provee la exploracién en el otro plano.
Una aproximacién hibrida de combinar un arreglo de guias de onda ranuradas con lentes
RADANT es de bajo costo para arreglos que pueden ser utilizados en los radares de
barcos.

El costo de esta aproximacién hibrida es considerado menor en comparacién con un
arreglo que utiliza desplazadores de fase o médulos T /R para cada elemento radiador.
El costo estimado del desarrollo de un lente RADANT es de cerca de tres millones de
délares. Sin embargo, el costo de produccién es estimado en un millén de délares y
combinando el lente RADANT con el arreglo de guia de onda ranurada resulta en un
costo de produccién del arreglo hibrido de tres millones de délares. Por otra parte, un
arreglo de fase del mismo tamano tiene un costo tres o cuatro veces mayor. Por lo tanto,
el arreglo hibrido con lentes RADANT es un arreglo de fase de relativo bajo costo. Es
posible utilizar dos lentes RADANT para proveer la exploracién electrénica del haz en
dos dimensiones. Un lente RADANT puede proveer la exploracién en elevacién mientras
que el segundo lente puede proveer la exploracién en el plano azimutal [56].

El segundo arreglo de exploracién renglén-columna utiliza lentes ferroeléctricos [55].
El primer lente contiene columnas de material ferroeléctrico colocado entre las placas
conductoras. A través de cada par de placas se aplica un voltaje de directa, de esta
forma, la constante dieléctrica del material ferroeléctrico entre las placas depende del
voltaje aplicado. Como resultado, la fase de la senal electromagnética que pasa a través
de la columna dependera del voltaje de directa. Asi, al aplicar apropiadamente dichos
voltajes a través de las columnas ferroeléctricas se puede crear un gradiente de fase en
la direccién horizontal para la sefial que sale del primer lente y asi direccionar el haz
en el plano azimutal. Un segundo lente rotado 90 grados podr4 direccionar el haz en
el plano de elevacién. La caracteristica principal de las antenas que utilizan materiales
ferroeléctricos es el cambio de la permitividad con la aplicacién de un voltaje de control
de directa. Esta configuracién puede ser un arreglo de bajo costo debido a la facilidad de
construccién de la antena y a la sencillez de su control de fase, ya que solo se debe de
controlar un voltaje de polarizacién. Sin embargo, existe un problema con este arreglo y es
que los materiales dieléctricos presentan pérdidas. Las pérdidas dieléctricas son cercanas
a 2 dB por longitud de onda en la banda X. Si la longitud de una antena es de 50 A
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(para obtener un haz de 1 grado), entonces las pérdidas del material son considerables
ya que la senial tiene que propagarse en una longitud de 50 A. Las pérdidas pueden ser
reducidas al utilizar subarreglos, sin embargo, se verd aumentado el mimero de fuentes
de lfnea, los desplazadores de fase correspondientes y la complejidad serd proporcional al
mimero de subarreglos utilizados. Todavia se requerird de mucho trabajo de desarrollo
para producir un arreglo ferroeléctrico practico.

La compaiifa Raytheon est4 desarrollando un arreglo de exploracién renglén-columna
que emplea desplazadores de fase para explorar el plano H y un material cerdmico de
constante dieléctrica controlada por voltaje (VVD) para direccionar el plano E [57].
Al cambiar el voltaje a través del VVD se cambia la constante dieléctrica y también la
velocidad de propagacién a través del VVD. De esta forma se obtiene una antena delgada,
de bajo peso y de bajo costo. Esta tecnologia se piensa aplicar en radares de aviones y

en antenas comerciales.

1.4.6. Arreglos reflectores a 95 GHz utilizando obleas MMIC.

La compaiifa Thales ha construido experimentalmente una antena buscadora de mi-
siles usando dos obleas de 4 pulgadas de didmetro. Una oblea contiene los elementos
radiadores tipo dipolo junto con los desplazadotes de fase a diodo PIN. La segunda oblea
contiene los circuitos manejadores. La antena posee 3,000 elementos, el ancho de haz es

de 2 grados y la exploracién se puede efectuar en + 45 grados [56].

1.4.7. Microsistemas electromecédnicos (MEMS)

Con el desarrollo de la tecnologfa de microsistemas electromecénicos (MEMS), han
surgido muchas aplicaciones orientadas a RF y microondas. Entre las aplicaciones més
importantes se tiene el desarrollo de inductores, capacitores variables, interruptores, re-
sonadores y desplazadores de fase. Estos ltimos representan una parte fundamental en
los arreglos de fase. Sin embargo, la tecnologia MEMS actualmente es inmadura, pero se
ha desarrollado un desplazador de fase de 5 bits con pérdidas de insercién muy bajas (1
dB), con bajo consumo de potencia (1 mW) y bajo costo (10 délares por desplazador) [58].
Este desplazador tiene una capacidad de manejo de potencia de 1 W. Con esta tecnologia
es posible desarrollar aplicaciones de arreglos de exploracién pasivos que utilicen un
amplificador de potencia de estado sélido alimentando muchos desplazadotes de fase. Esto

puede reducir el nimero de médulos transmisién-recepcién y por consiguiente el costo
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de los arreglos. Debido a su tamano pequeno, bajo peso, bajas pérdidas de insercién y
bajo consumo de potencia, los desplazadores de fase MEMS tienen mucho potencial en
aplicaciones de arreglos en el espacio [59).

La agencia DARPA est4d desarrollando esta tecnologia en el programa RECAP para
obtener antenas reconfigurables de banda ancha para aplicaciones multiusuarios [60]-
[62]. La meta del programa es crear arreglos de fase reconfigurables para sintonizar su
frecuencia de operacién sobre un ancho de banda de 10:1 y al mismo tiempo mantener
la habilidad de explorar el espacio en grandes sectores. El programa pretende desarrollar
antenas de arreglos de fase que utilicen interruptores MEMS para cambiar la frecuencia

del arreglo, la polarizacién y el patrén de radiacién.

1.5. Produccién y costo de antenas de arreglos de

fase

En la tabla 1-1 se muestran algunos ejemplos de arreglos de fase que en la actualidad

tienen una fuerte produccién de elementos [5].

1.5.1. Desplazadores de fase

El desplazador de fase es uno de los elementos esenciales en la operacién de un arreglo
de exploracién electrénica. Para poder explorar un dngulo fuera de la radiacién transversal
se requiere de una diferencia de fase entre los elementos radiadores. Para este propdsito
es necesario cuantizar los 360 grados de desplazamiento de fase diferencial en incrementos
discretos. Los desplazadores de fase digitales son los méds apropiados debido a que pueden
ser controlados facilmente por una computadora de propésito especifico.

Los pardmetros de diserio criticos en un desplazador de fase son sus pérdidas de in-
sercién, las variaciones de amplitud, los tiempos de conmutacién, la capacidad de manejo
de potencia y la potencia requerida para conmutar la fase. Algo muy importante es su
tamano, su peso y los circuitos de control. Desafortunadamente, ningin desplazador de
fase tiene las propiedades deseables para todos estos pardmetros.

Se han estudiado una gran variedad de desplazadores de ferrita y a diodo para ser
utilizados en arreglos pasivos [64]. Los desplazadores a diodo han sido usados debido a
sus altas velocidades de conmutacién y porque son de bajo peso y costo. Sin embargo,
la desventaja es que tienen pérdidas de insercién muy altas. Los desplazadores de ferrita
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Cuadro 1.1: Principales arreglos de fase en operacién

Sistema Banda | Niim.| Desplazadores | Total de ele- | Fabricant
de fase por mentos
arreglo manufacturadags
AN/TPN- |X 18 824 14,850 Raytheon
25
AN/GPN- [ X 60 443 26,580 Raytheon
22
COBRA L 1 34,769 34,769 Raytheon
DANE
PAVE UHF |4 2,677 21,416 Raytheon
PAWS
BMEWS UHF |2 3,584 17,920 Raytheon
UP-
GRADE
COBRA . 1 12,288 12,288 Raytheon
JUDY
PATRIOT |C 173 | 5,000 1,730,000 Raytheon
AEGIS S 234 | 4,000 936,000 Lockheed-
(SPY-1)
Martin
B-1 X 100 | 1,526 152,600 Raytheon
AN/TPQ- |S 102 | 359 36,618 Raytheon
37
FLAP LID (X > 10,000 2,000,000 Rusia
100

23




se utilizan en arreglos pasivos debido a que poseen pérdidas de insercién bajas, sin em-
bargo, su desventaja es que los tiempos de conmutacién son muy grandes. Otros disenos
de desplazadores de fase electrénicos estan basados en diodos PIN, transistores FET e
interruptores MEMS. En la década pasada se desarrollaron desplazadores de fase MMIC
para mdédulos T/R de tamano pequeno, de altas velocidades de conmutacién, de bajo
consumo de potencia y de relativo bajo costo.

El diseno y caracteristicas del desplazador dependen significativamente del tipo de
arreglo y representan uno de los principales costos de fabricacién. En el arreglo pasivo los
desplazadores de fase estdn conectados directamente a los elementos radiadores, por lo
que soportan directamente la potencia de transmisién y las senales de recepcién. Por lo
tanto, las pérdidas del desplazador de fase se suman a las pérdidas de la antena, lo cual
reduce la eficiencia del sistema y contribuye a incrementar su figura de ruido. La meta
en el disenio de un arreglo pasivo es minimizar las pérdidas en la red de alimentacién
y en el caso de los desplazadores de fase es incrementar la sensibilidad y la eficiencia
del sistema. En el arreglo activo los desplazadores de fase son parte de las etapas de
senal pequena del médulo T/R (Fig. 1.2), entonces las pérdidas del desplazador de fase
no reducen directamente la potencia de transmisién y tampoco incrementan la figura de
ruido. Como una consecuencia, en un arreglo de fase pasivo la reduccién de las pérdidas
del desplazador de fase es una alta prioridad en el disefio, mientras que en los médulos
T/R de los arreglos activos se pueden compensar relativamente las altas pérdidas por
medio de amplificacién. Es claro que esto conduce a tener diferentes aproximaciones y

especificaciones en el disefo de los desplazadores de fase.

Los arreglos de fase pasivos tienden a emplear desplazadores de fase que utilizan
solamente el minimo nimero de bits para mantener pérdidas pequenas del orden de 1 a
2 dB [65]. Otra consideracién importante es que las dimensiones fisicas del desplazador
deben mantenerse en el drea limitada del circuito. Esto puede representar un problema
cuando hablamos de desplazadores de fase de microcinta de tipo linea conmutada debido a
que para su operacién requiere de diversas longitudes de lineas para asegurar los diferentes
estados de fase.

Los desplazadores de fase activos son desarrollados mediante la tecnologia monolitica
para integrar un alto nimero de bits en un circuito integrado de relativo bajo costo y un
considerable ancho de banda. Las altas pérdidas de insercién se pueden aceptar ya que los
circuitos manejan solamente niveles de potencia de senal pequena. Sin embargo, las altas
pérdidas de insercién ocasionan una alta variabilidad de s{f mismas como una funcién de
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Figura 1-2: Mé6dulo de arreglo de fase activo

los estados de fase y frecuencia. Este efecto de conversién produce errores de amplitud
en el arreglo y puede llevar a la aparicién de altos l6bulos secundarios. Por lo tanto, en el
disefio de desplazadores de fase monoliticos se requiere minimizar las variaciones de las

pérdidas de insercién.

1.5.2. Costo de los arreglos

El costo de los arreglos de fase limitan su uso solamente a aplicaciones de defensa,
por ejemplo, si consideramos que cada elemento del arreglo puede costar un promedio de
1,000 ddlares y que un arreglo puede tener miles de elementos entonces estamos hablando
de un sistema cuyo costo de fabricacién es de millones de délares. Por ejemplo, un arreglo
de 12,000 elementos requiere 12,000 desplazadores de fase o médulos T/R. Con un costo
estimado de 500 délares por desplazador o 1,000 délares por médulo T/R, el costo total
del arreglo de fase serd de ocho a catorce millones de délares [55].

Aunque el costo de los arreglos de exploracién electrénica activos ha descendido en
un orden de magnitud en los dltimos 10 afios y que actualmente existen esfuerzos para
reducirlos en un factor de 5 a 10, todavia el costo sigue siendo un reto. Por esta razén han
surgido alternativas como la antena RADANT, los arreglos ferroeléctricos y los arreglos

reflectivos pasivos.
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alimentador

a) arreglo reflectivo b)

Figura 1-3: Arreglo de fase reflectivo. a) Formacién del frente de fase plano en la onda
reflejada y b) geometria tipica

1.6. El arreglo reflectivo

Como una alternativa a los arreglos de fase convencionales, se ha desarrollado la
antena de arreglo reflectivo[66]. El arreglo reflectivo (Reflectarray) combina algunas de
las mejores caracteristicas de las antenas tipo reflector y de las antenas de arreglos de
fase. En su forma més bésica, el arreglo reflectivo basado en elementos radiadores de
microcinta ests formado por un arreglo plano de parches de microcinta o dipolos impresos
sobre un sustrato dieléctrico delgado. Una antena alimentadora ilumina el arreglo cuyos
elementos individuales estdn disefiados para reflejar la energfa del campo incidente con
la fase apropiada para formar un frente de onda plano en la apertura de la antena.

La operacién del arreglo reflectivo es similar a la de un reflector parabdlico ya que
forma de manera natural un frente de fase plano cuando un alimentador es colocado en
su foco. En el caso del arreglo reflectivo es posible formar el frente de fase plano debido
a que la dispersién de los elementos del arreglo permite colimar la energia reflejada
para formar un haz principal en una determinada direccién . Por esta razén también se
le conoce como reflector plano. En la Fig. 1.3 se muestra la conformacién de la onda
reflejada y la geometria tipica de un arreglo reflectivo.

La alimentacién espacial elimina la complejidad y las pérdidas en las redes de a-
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limentacién de microcinta y existe una gran flexibilidad al escoger la geometria de la
alimentacién del arreglo reflectivo debido a que es posible utilizar la alimentacion focal,
la alimentacién con desplazamiento y nuevos tipos de alimentadores Cassegrain.

El répido crecimiento de las antenas de microcinta junto con la necesidad de contar
con antenas de bajo costo, alta ganancia y con caracteristicas estéticas para aplicaciones
comerciales ha llevado al uso de elementos de microcinta en una gran variedad de con-
figuraciones de arreglo reflectivos [67].

El arreglo reflectivo tiene ventajas significativas en antenas de ondas milimétricas de
alta ganancia debido a que las pérdidas en las redes de alimentacién de microcinta para
arreglos grandes en altas frecuencias son por lo general inaceptables. Por otra parte, el
perfil obstructivo del reflector parabdlico representa una incomodidad en varias situa-
ciones, por lo que el arreglo reflectivo tiene la ventaja de que se puede construir plano o
bien amoldarse a cierta geometrfa. La geometrfa plana del arreglo reflectivo permite que
sea més facil de colocar y desplegar en un satélite asi como también presenta la ventaja
de fabricarse mediante un proceso de manufactura de tecnologia plana.

El haz de la antena puede estar fijo en una direccién particular como en un sistema
pasivo o puede ser direccionado activamente para cubrir una amplia regién hemisférica. La
exploracién activa puede ser llevada a cabo electrénicamente al implantar desplazadores
de fase en los elementos impresos 0 mecdnicamente al utilizar motores miniatura para
mover los elementos.

Debido a que no es necesario utilizar un circuito divisor de potencia de bajas pérdidas,
no son necesarios los médulos T/R ni tampoco el complicado control de conformacién del
haz. Esta es la ventaja m4s significativa del arreglo reflectivo al compararlo con el arreglo
de fase ya que una gran proporcién de la antena, a excepcién del elemento alimentador,
es una estructura plana de bajo perfil.

La antena puede ser montada de acuerdo a la forma de la estructura existente, tal
como un edificio, barco, aeronave, vehfculo, etc. La aplicacién comercial de difusién por
satélite (DBS) es un buen ejemplo donde un reflector plano puede ser montado en el
techo de una casa o un edificio. Para aplicaciones de satélites, la estructura plana puede
ser desplegada m4s ficilmente en comparacién con un reflector parabélico curvo, para
asi formar una apertura grande con un volimen relativamente pequeno.

Las ventajas del arreglo reflectivo de microcinta en comparacién con el reflector

parabdlico son [67]:

= Superficie conformada montable
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= haz explorable

Alta confiabilidad

Bajo costo de manufactura

Apertura muy grande

Despliegue facil

El arreglo reflectivo permite obtener polarizaciones lineales, duales y circulares me-
diante un adecuado diseno de los elementos radiadores. La selectividad de la polarizacién
se puede obtener al usar parches rectangulares para polarizaciones lineales y parches
cuadrados, circulares o en cruz para polarizaciones circulares o duales. También es posible
incorporar dispositivos 0 mecanismos que permitan modificar la fase de cada elemento
del arreglo con el propésito de explorar el haz principal a grandes d4ngulos de la direccién
transversal de la apertura.

Entonces, un aspecto importante del diseno de los arreglo reflectivos es cémo disenar
los elementos individuales para dispersar la onda electromagnética con la fase apropiada
para redirigir el haz en una direccién determinada. Un método es utilizar parches de
microcinta del mismo tamafio con stubs de longitud variable para asi controlar la fase
de la onda reflejada [68]. Otra aproximacién consiste en utilizar parches de longitudes
variables y de esta forma introducir un pequerio corrimiento en la frecuencia de resonancia
del elemento para tener el efecto de modificar la fase del campo reflejado [69]. Utilizando
elementos de tamano variable se tiene una mayor libertad en la composicién de un arreglo
de polarizaciones doble o circular, asf como se tienen las ventajas de un mejoramiento en
el ancho de banda y de un an4lisis m4s simple al que se utiliza en el caso de los arreglos
con stubs.

Otra opcién es utilizar elementos que tengan diferentes 4ngulos de rotacién [70]. Este
principio ha sido demostrado para un arreglo reflectivo tipo espirafase donde elementos

espirales discretos con posiciones conmutables fueron usados para efectuar la exploracién
del haz.
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1.6.1. Principio de operacién de los arreglos reflectivos tipo es-

pirafase

Phelan investigé un nuevo principio para el desarrollo de los arreglos de fase denomi-
nado espirafase [71]. La antena espirafase es una espiral de brazos miltiples cuyo patrén
de fase es conmutado con diodos para obtener el desplazamiento de fase en la apertura
para explorar el haz de la antena. La impedancia de la terminacién de la espiral con
brazos muiltiples es conmutada con diodos para simular una rotacién de la espiral sobre
su eje.

De acuerdo al principio de polarizacién de Fox [72], si un elemento de una antena
de polarizacién circular es rotado desde su posicién original en un dngulo v, entonces
la fase de la onda reflejada de polarizacién circular tendrd un adelanto o un atraso
(dependiendo del sentido de la rotacién) de 2. De esta forma, si se introducen elementos
de control al elemento radiador para simular electrénicamente una rotacién mecénica
entonces es posible modificar las caracteristicas de fase de la onda reflejada. Este método
ademds ofrece las ventajas de tener bajos errores de fase y bajos niveles de modulacién
de amplitud parésita.

1.6.2. Desplazador de fase basado en aperturas anulares con

stubs

Utilizando el principio espirafase han sido desarrollado dos desplazadores de fase
de bajas pérdidas para la banda Ka [73]. Los desplazadores de fase estdn basados en
aperturas anulares con stubs radiales inductivos controlados por diodos PIN.

El desempefio del primer desplazador de fase en el intervalo de 29.3 a 31.9 GHz
presenta pérdidas de insercién menores a 1 dB, con un valor minimo de 0.75 dB. El error
de fase pico es menor a 15 grados en todo el intervalo de frecuencias. La modulacién de
amplitud parésita es menor a 0.2 dB y los tiempos de conmutacién son menores a 50 nS.

El segundo desplazador de fase fue desarrollado en el intervalo de 36 a 38 GHz. Las
pérdidas de insercién son menores a 1 dB con un minimo de 0.6 dB, los errores de fase
son menores a 15 grados y los tiempos de conmutacién son menores a 35 nS.

Estos desplazadores de fase ofrecen caracteristicas eléctricas muy buenas para ser
usados en arreglos de fase, sin embargo, presentan la desventaja de que estén colocados en
la seccién transversal de de una guia de onda circular, lo cual limita significativamente los

posibles dngulos de exploracién debido a las dimensiones fisicas de la gufa. Con el objeto
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de obtener mayores angulos de exploracién, se requiere diseriar este tipo de desplazadores
sobre un plano abierto y asf aprovechar las ventajas de fabricacién que ofrece la tecnologfa

integrada sobre un mismo plano.

1.6.3. Consideraciones de diseno del arreglo reflectivo

Debido a la gran cantidad de elementos es necesario desarrollar la tecnologia para
hacerlos en grandes volumenes y a bajo costo. Las caracteristicas de cada elemento y
la posibilidad de integrarle dispositivos de control de fase y amplificacién determinan el
desemperno de la antena y la posibilidad de desarrollar tecnolégicamente un arreglo que
pueda. ser fabricado con los modernos procesos de tecnologfa plana. Por esta razén, es
importante desarrollar los modelos matematicos para analizar, disenar y optimizar las
caracterfsticas del elemento radiador integrado con su desplazador de fase.

El elemento debe de cumplir con los siguientes requisitos:

1. Deber4 tener un patron de radiacién determinado para asegurar las caracteristicas

electromagneéticas de las antenas.

2. La interconexién electromagnética de los elementos deber4 evitar producir efectos

indeseados tales como I6bulos de difraccién y puntos ciegos, entre otros.

3. El desplazador de fase debera asegurar la resolucién necesaria para la exploracién
del espacio adyacente.

4. Debera tener un disefio simple y utilizar las tecnologias de integracién para su
fabricacién.

Con base en los requerimientos anteriores, se plantean las metas del presente trabajo
de investigacion:

» Propuesta de nuevos disefios de radiadores integrados con desplazadores de fase con

el propésito de desarrollar arreglos de fase planos de alta tecnologfa y bajo costo.

= Desarrollo de bases teéricas que permitan estimar el comportamiento del radiador

con desplazador de fase integrado en un arreglo de fase.

= Andlisis cuantitativo del impacto de la interconexién electromagnética entre dife-
rentes radiadores.
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s Optimizacién del patrén de radiacién del elemento radiador

s Determinacién y optimizacién del comportamiento de los desplazadores de fase
integrados con radiador.

El an4lisis actual desarrollado para los arreglos de fase nos permite suponer que la
polarizacién circular puede ser iitil en el disefio del elemento radiador, el cual deberd

tener las siguientes caracteristicas:
1. Errores de fase minimos
2. Modulacién de magnitud pardsita minima
3. Posibilidad de utilizar toda la variedad de polarizaciones
4. Diseno con los elementos de control integrados en un plano

Durante la investigacién, andlisis y optimizacién del elemento deben de utilizarse los
métodos de la teorfa electromagnética para obtener los modelos matematicos adecuados
que permitan predecir el comportamiento del elemento. A continuacién se presenta el

estado del arte de los métodos de anslisis electromagnéticos.

1.7. Estado del arte de los métodos de andlisis elec-
tromagnéticos

Hasta los afios 1940s, la mayorfa de los problemas electromagnéticos fueron resueltos
de forma analitica usando los métodos clésicos de separacién de variables y de soluciones
de ecuaciones integrales. Sin embargo, solo ciertos tipos de problemas practicos pudieron
ser analizados debido a la complejidad de sus geometrias dado que sus soluciones analfti-
cas de forma cerrada son intratables o simplemente no existen.

Las soluciones numéricas de los problemas electromagnéticos empezaron en la mi-
tad de los 1960s con la disponibilidad de computadoras digitales de alta velocidad y de
gran capacidad de almacenamiento. Los métodos numéricos generalmente dan soluciones
aproximadas con suficiente exactitud para propésitos de ingenierfa, sin embargo, cada
método numérico involucra una simplificacién analitica hasta el punto donde se vuelve
facil de aplicar el método numérico. Por otra parte, la variedad de problemas de electro-

magnetismo es muy grande y un mismo problema puede ser resuelto usando una variedad
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de métodos. Es importante encontrar el método més efectivo tanto para obtener una solu-
cién més exacta, como para ahorrar tiempo y recursos de cémputo. A continuacién se

describen brevemente los métodos numéricos més importantes:

1.7.1. Método de diferencias finitas.

El método de diferencias finitas (FDM) fue desarrollado en los afios 1920s bajo el ti-
tulo de “el método de los cuadrados” para resolver ecuaciones hidrodindmicas no lineales.
Desde entonces, el método ha encontrado aplicacién en la solucién de diferentes proble-
mas de campos. Las técnicas de diferencias finitas estdn basadas en aproximaciones que
permiten remplazar ecuaciones diferenciales por ecuaciones equivalentes en diferencias
finitas. Estas aproximaciones de diferencias finitas son de forma algebraica, ellas relacio-
nan el valor de la variable dependiente en un punto en la regién solucién con los valores
de los puntos vecinos.

Una categorfa de este método es la formulacién de diferencias finitas en el dominio del
tiempo (FD-TD). Esta técnica es una herramienta conveniente para resolver problemas de
dispersion. El método FT-TD fue introducido por Yee [74] en 1966 y después desarrollado
por Faflove [75]. Es una solucién directa de las ecuaciones rotacionales de Maxwell en
el dominio del tiempo. El método FD-TD est4 basado en aproximaciones de ecuaciones
en diferencias con exactitud de segundo orden para las derivadas de espacio y tiempo
de las ecuaciones rotacionales de Maxwell en el dominio del tiempo combinadas con
las descripciones del material, condiciones de frontera y definiciones de fuentes. Con
este método, el campo electromagnético continuo en un volumen finito del espacio es
muestreado en los distintos nodos de una malla rectangular para intervalos de tiempo
iguales. La propagacién de la onda, la dispersién y la penetracién son modeladas de una
manera consistente en cada incremento de tiempo y por lo tanto, posee el historial de la
propagacion de la onda electromagnética y su interaccién con las estructuras. El método

FD-TD tiene las siguientes ventajas inherentes:

1. es un método universal para estructuras geométricas complicadas conductoras o
dieléctricas que pueden ser no homogéneas debido a que los pardmetros constitu-

tivos pueden ser designados para cada nodo de la malla.

2. el algoritmo no requiere la formulacién de ecuaciones integrales y algunos proble-
mas de dispersion relativamente complejos pueden resolverse sin la necesidad de la

inversién de grandes matrices.
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3. tiene un amplio uso en la resolucién de problemas de dispersién en regiones abier-
tas, radiacién, penetracién, absorcién, interferencia electromagnética, compatibili-
dad electromagnética, difusién, transitorios, bioelectromagnetismo y modelado de

circuitos de microondas.

4. los requerimientos de memoria en el cémputo no son tan altos para varias estruc-

turas complejas de interés.
Sin embargo, el método FD-TD tiene las siguientes desventajas:

1. la implementacion necesita modelar el objeto asi como sus contornos mediante un
una malla con una resolucién adecuada. Por lo tanto, para geometrias muy finas el

tiempo de ejecucion del programa puede ser excesivo.

2. baja exactitud y estabilidad, su exactitud es cuando menos un orden de magnitud

peor que la del método de momentos.
3. convergencia lenta para resolver estructuras resonantes.

4. debido a que las malla es de forma rectangular, no se puede amoldar adecuadamente

a superficies curvas, tales como en el caso de contornos cilindricos o esféricos.

9. como en todos los algoritmos de diferencias finitas, las cantidades del campo son

solo conocidas en los nodos de la malla.

1.7.2. Meétodos variacionales

En la resolucién de problemas fisicos o de ingenierfa, se encuentra que a menudo es
posible remplazar el problema de integrar una ecuacién diferencial por el problema equi-
valente de buscar una funcién que de un valor minimo de alguna integral. Los problemas
de este tipo son llamados problemas variacionales. Los métodos variacionales forman una
base comun tanto para el método de momentos como para el método de elementos finitos
y dan una buena exactitud sin demandar excesivamente recursos de cémputo y tiempo.
Los métodos variacionales pueden ser clasificados en dos grupos: directos e indirectos. El
método directo es el método cldsico de Rayleigh-Ritz, mientras que los métodos indirectos
son colectivamente llamados como el método de los residuales ponderados. Entre los que

se encuentran el método de Galerkin, el de minimos cuadrados, etc.
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El método de Rayleigh-Ritz es un método directo variacional para minimizar una
ecuacién funcional dada. Entonces se selecciona un juego linealmente independiente de
funciones llamadas funciones de expansién o funciones base para construir una solucién
aproximada de la ecuacién funcional. La solucién tiene la forma de una serie finita de
funciones ortogonales con coeficientes a,,. El minimo se encuentra. cuando las derivadas
parciales con respecto a cada coeficiente son cero. Entonces se obtiene un juego de ecua-
clones simulténeas. El sistema de ecuaciones algebraicas lineales es resuelto para encon-
trar los coeficientes de las funciones probatorias, que son sustituidos finalmente en la
solucién aproximada. Este método tiene la limitacién principal que el principio varia-
cional no existe en algunos problemas y por lo tanto no es posible definir una ecuacién

funcional.

1.7.3. Meétodo del elemento finito

El método del elemento finito (FEM) tuvo su origen en el anslisis estructural. Aunque
el desarrollo matematico fue provisto por Courant [76] en 1943, el método fue aplicado
a problemas electromagnéticos hasta 1968. Desde entonces el método ha sido utilizado
en diversas 4reas tales como problemas de guias de onda, microcintas y absorcién de
radiacién electromagnética por cuerpos biolégicos. Aunque el método de diferencias fini-
tas y el método de momentos son conceptualmente méas simples y faciles de programar,
el FEM es una técnica numérica més poderosa y versitil para manejar problemas que
involucran geometrfas complejas y medios no homogéneos. La generalidad sistemética del
método hace posible construir programas de cémputo de propésito general para resolver
una amplia gama de problemas. Consecuentemente, los programas desarrollados para una
disciplina en particular han sido aplicados exitosamente para resolver problemas en un
campo diferente con solo pequerias modificaciones.

El analisis del elemento finito de cualquier problema involucra generalmente cuatro

pasos [77]:
1. discretizar la regién solucién en un nmimero finito de subregiones o elementos.
2. encontrar las ecuaciones que gobiernan un elemento tipico
3. ensamblar todos los elementos en la regién solucién, y

4. resolver el sistema de ecuaciones obtenido.
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La principal desventaja del FEM es la gran cantidad de memoria de cémputo y de
tiempo requerido en el analisis.

1.7.4. Método de momentos

La terminologia método de momentos (MoM) fue introducida a la comunidad elec-
tromagnética por Harrington [78] en 1968. EIl MoM es un procedimiento general para
transformar una ecuacién operador en una ecuacién matricial finita que pueda ser re-
suelta por métodos directos o iterativos. El nombre de método de momentos tiene su
origen en la literatura rusa [79]-[80] y tiene que ver con el proceso de tomar momentos al
multiplicar por funciones de peso apropiadas e integrarlas. E1 MoM ha sido aplicado exi-
tosamente a una amplia variedad de problemas electromagnéticos tales como radiacién de
elementos, arreglos, problemas de dispersién, aperturas, andlisis de microcintas y de es-
tructuras con pérdidas y patrones de radiacién de antenas, entre otros. El procedimiento

para aplicar el MoM usualmente involucra cuatro pasos:

1. formulacién de un problema por una ecuacién integral apropiada en un dominio
finito

2. discretizacién de la ecuacién integral en una ecuacién matricial usando funciones

base (o de expansién) y funciones de peso (o probatorias)
3. evaluacién de los elementos de la matriz, y

4. solucién de la ecuacién matricial para obtener los pardmetros de interés.

El MoM ha jugado un rol predominante en los métodos de solucién electromagnéticos
debido a que la naturaleza no confinada de las ondas electromagnéticas, éstas pueden
ser reducidas a un dominio finito a través de una ecuacién integral. La desventaja de
este método es la dificultad de tratar con problemas de estructuras no lineales y no

homogéneas.

1.7.5. Método de modelado de lineas de transmisién

El método de modelado de lineas de transmisién (TLM), también conocido como el
método de la matriz de lineas de transmisién, es una técnica numérica para resolver

problemas de campo usando circuitos equivalentes. Est4 basado en la equivalencia entre
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las ecuaciones de Maxwell y las ecuaciones para voltajes y corrientes sobre una malla
de lineas de transmisién. La principal caracteristica de este método es la simplicidad de
formulacién y programacién para una amplia gama de aplicaciones. En comparacién con
el modelo de parametros concentrados, el TLM es m4s general y tiene mejor desempeno en
altas frecuencias donde las propiedades de transmisién y reflexion de las discontinuidades
geométricas no pueden ser ignoradas. Una ventaja del método es la gran cantidad de
informacién generada en un solo célculo computacional. No solo se puede obtener la
respuesta al impulso de la estructura para encontrar la respuesta a una excitacién dada,
sino que también es posible encontrar el modo dominante y los modos de alto orden en el
dominio de la frecuencia a través de la transformada de Fourier. El método TLM consiste
en dividir la regién solucién en una malla rectangular de lineas de transmisién. Entonces,

el método TLM involucra dos pasos:

1. reemplazar el problema de campo por una red equivalente y encontrar la analogia

ente las cantidades del campo y de la red, y
2. resolver la red equivalente por métodos iterativos

El método est4 limitado por la cantidad de memoria de almacenamiento requerida,
la cual depende de la complejidad de la estructura. El nimero de iteraciones requerido
varfa de cientos a miles, dependiendo del tamafio y de la complejidad de la malla.

Los métodos de anélisis electromagnéticos descritos anteriormente poseen ventajas y
desventajas de acuerdo a la aplicacién. Posteriormente se lleva a cabo un anélisis para
Jjustificar la seleccién del método utilizado en la formulacién de los modelos mateméticos.
Finalmente, estos modelos matem4ticos desarrollados deben ser comprobados de forma

experimental.

1.8. Conclusion

La tecnologia de arreglos de fase ofrece ventajas significativas de desempefio sobre
las antenas convencionales. Esto ha motivado que durante las tres ultimas décadas haya
habido un desarrollo muy importante en todo el mundo en esta tecnologia. Sin embargo,
uno de los principales retos sigue siendo el alto costo de los arreglos. Una de las configura-
ciones que busca reducir el costo del arreglo es la aproximacién del arreglo reflectivo. Por

otra parte, el diseno de elementos radiadores con elementos de control de fase integrados
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puede reducir la complejidad, el volumen y el costo de los arreglos. Partiendo del princi-
pio de cambio de fase de la antena espirafase, se pueden disefiar elementos radiadores con
desplazadores de fase integrados que aprovechen las ventajas de la polarizacién circular y
de la tecnologfa de fabricacién planar para desarrollar arreglos de fase integrados ligeros
y de bajo costo.
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Capitulo 2

Analisis Electrodinamico de
Superficies Selectivas de Frecuencia

Basadas en Aperturas Anulares

2.1. Introduccién

La propuesta de desarrollo de arreglos de fase de alto desempenio y bajo costo estd
apoyada en tres consideraciones principales: La primera es la posibilidad de desarrollar
un arreglo reflectivo basado en las tecnologias modernas de fabricacién planares sobre un
sustrato dieléctrico. La segunda es la integracion del desplazador de fase en cada uno de
los elementos radiadores del arreglo y la tercera es la utilizacién del principio espirafase
que utiliza las ventajas de la polarizacién circular.

El estado del arte de los sistemas y componentes de microondas y ondas milimétricas
desarrollados indica que las tecnologfas de fabricacién planares son capaces de proveer
una plataforma de alto nivel para alcanzar los requerimientos de bajo costo y alta in-
tegracién [1). Hoy en dfa, a pesar del enorme desarrollo alcanzado en los dltimos afios
por la tecnologfa monolftica, muchas aplicaciones son desarrolladas con tecnologfa hibri-
da debido a su versatilidad y alto desempefio. La posibilidad de desarrollar un arreglo
que utilice las técnicas de fotolitograffa sobre un sustrato dieléctrico y que mediante tec-
nologfa hfbrida integre en cada elemento radiador un mecanismo de corrimiento de fase
es abordada en el presente capftulo. La factibilidad de la integracién de un desplazador

de fase en cada elemento radiador estd apoyada en el principio de cambio de fase que se
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utiliza en la antena tipo espirafase [2]. En particular, la propuesta es adaptar este princi-
pio a resonadores anulares de ranura para minimizar los errores de fase y la modulacién
de amplitud parssita 3] y para proveer grandes dngulos de exploracién.

Para tal propésito, resulta necesario el estudio y andlisis de estructuras peri6dicas
planas que seran la base del arreglo. Dichas estructuras reciben el nombre de superficies
selectivas de frecuencia (SSF). En el presente capftulo se propone, modela y analiza la
superficie selectiva de frecuencia basada en aperturas anulares con cortos que serd la base
del arreglo reflectivo de la presente investigacién.

El diseno de las superficies selectivas de frecuencia conlleva a tomar en cuenta muchos
pardmetros del arreglo. Un disefio descuidado incrementa el costo de su realizacién y
limita su desempefio. Ademads, la necesidad de un procedimiento de sintesis eficiente es
un factor de peso cuando se requiere un fuerte control sobre la respuesta en frecuencia.
Por tal motivo es necesario desarrollar los modelos matem4ticos adecuados que tomen

en cuenta la mayorfa de los factores de la superficie para poder optimizar el diseno.

2.2. Superficies Selectivas de Frecuencia

El anélisis y diseno de superficies selectivas de frecuencia ha recibido mucha atencién
en los ultimos anos debido a la variada gama de aplicaciones. Las propiedades especiales
de las superficies selectivas de frecuencia han permitido aplicaciones muy itiles en el
desarrollo de antenas debido a la caracteristica de filtrado de frecuencias en el espacio
[4].

Una SSF es bésicamente un arreglo periédico bidimensional de parches conductores
en un sustrato dieléctrico o aperturas sobre una pantalla metélica tal como se muestra
en la Fig. 2.1. Para el primer caso la respuesta de la estructura es un filtro supresor de
banda, mientras que para el segundo la respuesta es un filtro paso banda. El tamano y
topologfa de los elementos junto con la periodicidad determinan la respuesta en frecuencia
del arreglo [5].

Las SSF han sido ampliamente usadas en aplicaciones espaciales y en telecomunica-
ciones, principalmente al ser integradas a las antenas de sistemas fijos y méviles. Las
aplicaciones tradicionales han sido en radomos [6], subreflectores dicroicos (7] y lentes de
arreglos transmitivos y reflectivos (8}-[11]. Las aplicaciones mas recientes son etiquetas
para identificacién por radiofrecuencia (RFID), dispositivos anticolisién, rutas de robots
guiados, supresién de interferencia y sisternas de baja probabilidad de intercepcién (12).

47



dieléctrico conductora
a) b)

Figura 2-1: Superficie selectiva de frecuencia. a) tipo parche, b) tipo apertura.

Ademss, las capacidades de las SSF han sido ampliadas al integrarles dispositivos ac-
tivos a la celda unitaria de la estructura periédica [13]. Tales elementos pueden permitir
tunciones de amplificacién, mezcla, corrimiento de fase y oscilacién, entre otras. Para el
caso del control operativo del haz de una antena basada en una SSF es posible introducir
elementos de impedancia variable que al ser controlada por algiin pardmetro eléctrico
permita tener el control externo del haz [14].

2.3. Principio de operacién de las SSF

Las SSF se comportan bésicamente como un filtro electromagnético pasivo. La Fig.
2.2a muestra una respuesta tfpica del coeficiente de transmisién de un arreglo de con-
ductores. La estructura es transparente para las frecuencias que se encuentran dentro
de su banda de paso, mientras que las ondas incidentes de las frecuencias que se ubican
en la banda de rechazo son reflejadas. La resonancia se presenta debido a las corrientes
inducidas en los elementos y la superficie actiia como una pantalla metdlica en la fre-
cuencia de resonancia. En el caso de una superficie de aperturas ahora su respuesta tfpica
es la mostrada en la Fig. 2.2b. La fuerte concentracién de campo en las aperturas a la
frecuencia de resonancia determina una respuesta paso banda haciendo que la estructura
sea transparente para la onda incidente a dicha frecuencia. Los anchos de banda son
definidos normalmente en el nivel de -10 dB para reflexién y -0.5 dB para transmisién
[15].

Los elementos estdn periddicamente arreglados en la superficie sobre una geometrfa
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Figura 2-2: Coeficiente de transrmisién para las SSF. a) tipo parche, b) tipo apertura

definida por un enrejado que puede ser rectangular o triangular. Las dimensiones de la
malla tienen un papel muy importante debido a que si los elementos estdn grandemente
espaciados entonces apareceran maximos secundarios de radiacién. La frecuencia de re-
sonancia esti en funcién de la geometrfa y las dimensiones de los elementos, asimismo,
el dieléctrico que sirve como soporte de la estructura también tiene un efecto sobre la
frecuencia de resonancia y el ancho de banda del arreglo [16]. La introduccién al arreglo
de un segundo elemento o apertura con diferentes dimensiones producird una resonancia
multiple y con ello es posible mejorar alguna caracterfstica del desempeno del arreglo.
Por otra parte, cuando se requiere mejorar el ancho de banda es posible apilar dos o m4s
SSF para desarrollar una superficie multibanda.

En la Fig. 2.3 se muestra una seleccién de los elementos mas estudiados en este tipo
de superficies: dipolo, dipolo en cruz, cruz de Jerusalén, cfrculo, rectdngulo, tripolo, anillo
y lazo cuadrado.

El elemento més simple es el dipolo y representa, como en el caso del estudio de las
antenas, un elemento clave en la comprensién de las SSF. Otros elementos son combi-
naciones de dipolos y los restantes son elementos de diferentes formas geométricas tales
como cfrculos, anillos y rectdngulos.

La forma del elemento juega un papel importante en las SSF. El elemento debe
soportar la polarizacién de la onda incidente y tiene mucha influencia en el desempeno
del arreglo. Los pardmetros principales son su nivel de polarizacién cruzada, su ancho de
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Figura 2-3: Elementos comunes en las SSF.

banda, su estabilidad de frecuencia de resonancia con respecto al 4ngulo de incidencia y su
relacién de separacién entre bandas ( f,/f;). En la tabla 2-1 se enlistan estos pardmetros
para diferentes formas de elementos [19]. Calificacion: El mejor=1, el sequndo mejor=2,...
Basado en el desemperio de una estructura de una capa.

La frecuencia de resonancia del dipolo tiene la peor estabilidad con respecto a las
variaciones del 4ngulo de incidencia debido a que si la direccién de incidencia es oblicua
al dipolo entonces, dependiendo del 4ngulo de incidencia, la longitud proyectada del
dipolo serd menor a media longitud de onda y con ello no resonars efectivamente [4]. Por
esta razon, la frecuencia de resonancia de los elementos dipolo o dipolo en cruz cambia
drésticamente cuando las ondas poseen dngulos de incidencia elevados, por lo que su
respuesta es de banda angosta. Las caracteristicas de las SSF con elementos dipolo en
cruz cambian fuertemente cuando el dngulo de incidencia es dirigido de la normal a 40
grados y la relacién (f./f,) es de 7:1 para una superficie de una capa 7] y de 4:1 para una
superficie de doble capa [17]. Es posible obtener espaciamientos de banda més pequenos
y una insensibilidad del ancho de banda a la variacién del éngulo de incidencia al utilizar
dipolos apilados entre dieléctricos de media longitud de onda (18], sin embargo, en muchas
aplicaciones se requieren estructuras mds simples y de bajo peso por lo que esta solucién
es inadecuada.
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Cuadro 2.1: Desempeno de elementos usados en las SSF

Elemento Estabilidad | Nivel de Mayor Pequena
(frecuencia | Polarizacién | ancho separacion
de cruzada de banda | de
resonancia banda
vs.
dngulo de
incidencia)

Dipolo 4 1 4 1

Dipolo carga- | 1 2 1 1

do

Dipolo cruz 3 3 3 3

Tripolo 3 3 3 2

Cruz de | 2 3 2 2

Jerusalén

Lazo cuadrado | 1 1 1 1

Anillo 1 2 1 1

Por otra parte, los arreglos con parches circulares proveen una banda de reflexién més
grande con curvas de variacién relativamente suaves. Esto se puede deducir del hecho de
que el ancho de banda se incrementa al incrementar ¢l ancho del dipolo cruzado. Otros
elementos que ofrecen mejores desemperios son los lazos cuadrados y los anillos. Los
arreglos de anillos en retfculas cuadradas o triangulares proveen una separacién de banda
de 3:1 con anchos de banda de 26 % y 4ngulos de incidencia hasta 45 grados [20]. Las
SSF basadas en elementos de doble lazo cuadrado y doble anillo ofrecen separaciones de
banda de 1.5:1 a 2:1 [21]. La frecuencia de resonancia para estos arreglos es estable con
respecto a los cambios del dngulo de incidencia. Adem4s, la simetrfa con respecto al eje
z y al eje y ofrecen ventajas para el uso de polarizaciones circulares.

Una SSF que ofrece excelentes caracteristicas es la que utiliza como elementos las
aperturas anulares. Los resultados medidos para esta superficie muestran bajas pérdidas
de insercién y bajo nivel de polarizacién cruzada (22]. Esta superficie permite ajustar su
respuesta paso banda al modificar el ancho del anillo y su comportamiento ante dngulos
de incidencia de 25 grados se reporta como muy bueno [23]. La geometrfa de estos elemen-
tos soporta la polarizacién circular y representa una forma interesante para introducir

elementos que permitan simular una rotacién mecdnica y con ello aplicar el principio



de cambio de fase de Fox [24], que es utilizado en las antenas de tipo espirafase [2]. La
propuesta es introducir cortos metdlicos que conecten la parte metélica exterior e interior
del anillo con el propésito de introducir un mecanismo de corrimiento de frecuencia y de
fase para poder ser aplicados en sistemas de arreglos de fase [25)].

2.4. Modelo matemiatico de las SSF con aperturas

anulares

La teorfa clasica de arreglos basada en el principio de la multiplicacién establece que
cuando las antenas con patrones de radiacién no isotrépicos son usadas como elementos
radiadores en un arreglo, entonces el patrén de radiacién del arreglo puede ser expresado
como el producto entre el factor del arreglo y el factor del elemento. Esta teorfa est4
basada en la suposicién de que el acoplamiento mutuo entre los diferentes elementos del
arreglo puede ser despreciado. Sin embargo, cuando muchos elementos son colocados en
un arreglo, generalmente existird un acoplamiento mutuo entre ellos, sobre todo cuando
consideramos que el espaciamiento entre ellos es menor a media longitud de onda. Los
efectos del acoplamiento mutuo entre elementos descritos en [26] tienen un efecto triple:
1) La impedancia de radiacién de un elemento en un arreglo es diferente de su valor en
el espacio libre y depende de la exploracién del haz, 2) Existe un cambio en el patrén de
radiacién y 3) Se presenta una degradacién de las caracteristicas de polarizacién.

La variacién de la impedancia de radiacién produce un desacoplamiento de impedan-
cias entre el alimentador y la antena. Este desacoplamiento produce una reduccién de
la eficiencia de la antena y la aparicién de 16bulos espurios. Otro efecto severo del
acoplamiento mutuo es la aparicién de picos de supresién muy profundos y agudos en
el patrén de radiacién del elemento central del arreglo cuando el resto de los elementos
estdn terminados idealmente. Este fendmeno ocurre cuando toda la superficie es excitada
y el haz principal es explorado a un cierto dngulo donde los elementos centrales son in-
capaces de radiar una porcién significativa de la potencia disponible, lo cual produce un
fuerte desacoplamiento entre el alimentador y la antena. Estas direcciones son referidas
como puntos ciegos del arreglo y este efecto reduce su regién de exploracién. En con-
clusién, la teorfa cldsica de arreglos no permite explicar ni predecir los diferentes efectos
del acoplamiento mutuo. Por lo tanto se requiere de una teorfa mis completa para el

adecuado analisis y disefio de los arreglos.
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2.4.1. Seleccién del método de andlisis

Los diferentes métodos descritos en el capftulo anterior constituyen una poderosa
herramienta en el anslisis de problemas electromagnéticos. Si bien es cierto que un mismo
problema puede ser resuelto por una variedad de métodos, es importante escoger el que
mejor se adapte al problema en particular con el propésito de obtener mejores exactitudes,
simmplicidad, estabilidad y ahorro en tiempo de célculo y recursos de cémputo.

Con base en el anélisis de la dispersién de una onda electromagnética plana que incide
sobre una estructura infinita periédica delgada con aperturas anulares, se describen las
ventajas y desventajas de los diferentes métodos.

El método de diferencias finitas FD-TD y el método TLM tienen la limitacién de
utilizar mallas de forma rectangular, las cuales no se amoldan a la geometrfa de las
aperturas anulares, por lo que para poder tener una resolucién adeacuada se requiere
una malla muy fina, lo que provoca un elevado niimero de nodos y consecuentemente,
de datos. Esto conlleva a un tiempo de ejecucién del programa muy grande. Por otra
parte, ambos métodos consideran la propagacién de un pulso en la red y los errores son
acumulativos a medida que el pulso se propaga, por lo que la exactitud resulta ser baja.

El método de elemento finito es utilizado principalmente en la resolucién de problemas
interiores. La aplicacién de este método a problemas en regiones no confinadas como
dispersién y radiacién presenta ciertos problemas debido a la dificultad de poder expresar
las condiciones del campo en la zona abierta.

La formulacién esténdar que ha sido usada por mucho tiempo en la solucién de es-
tructuras periédicas es el MoM en el dominio espectral. Utilizando el teorema de Floquet,
una estructura plana infinita puede ser analizada resolviendo los campos desconocidos
en una sola celda periédica. Ademds, utilizando el acoplamiento modal en el plano del
arreglo, la representacién modal del campo para las aperturas anulares est4 bien definida
por los modos de la guia de onda coaxial que constituyen las funciones de expansién
naturales. La representacién del campo en la zona lejana para el problema de dispersién
estd bien definida debido al uso de arménicos de Floquet para expresar el campo en la
zona abierta. La utilizacién del método de Galerkin, que establece que las funciones de
peso son idénticas a las de expansién, asegura una rapida convergencia con resultados
de exactitud adecuada. Por lo tanto, en el presente anilisis, basdndose en el teorema
de Floquet, se utiliz6 el acoplamiento modal del campo electromagnético en una celda
unitaria de la estructura periédica para la formulacién de las ecuaciones integrales, las
cuales fueron resueltas por el método de momentos de Garlerkin. Es importante reconocer
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que el MoM en aplicaciones de radiacién y dispersién tiene limitaciones con estructuras
que son eléctricamente grandes, esto es debido al costo de almacenamiento, inversién y
cdlculo de elementos de la matrz que resulta ser muy grande en estos casos.

El teorema de Floquet permite analizar estructuras periédicas planas infinitas al de-
scribir los campos electrornagnéticos en la regién abierta fuera del arreglo en términos de
un juego de modos ortogonales. Estos modos representan fisicamente ondas planas TE o
TM que se propagan o decaen fuera del plano donde se sitia la estructura periédica. El
teorema de Floquet es una extension del teorema de la serie de Fourier para una funcién
periédica y permite una descripcién modal del campo de una estructura plana infinita al
resolver los campos o las corrientes desconocidos en una sola celda del arreglo periédico.
Se ha demostrado experimentalmente que cuando una celda tiene més de dos anillos de
celdas alrededor de sf entonces dicha celda se comporta como si estuviera en un arreglo
periddico infinito. Para dngulos de exploracién mayores a 50 grados se requieren més de
dos anillos de celdas alrededor del elemento para que éste sienta un ambiente de arreglo
periédico infinito.

El procedimiento bésico es expandir la distribucién desconocida del campo eléctrico
cerca de la pantalla metélica en una sumatoria de modos Floquet y relacionar los campos
magnéticos desconocidos en los dos lados de la pantalla con las admitancias modales
correspondientes en estas dos regiones [8]. Acoplando apropiadamente las componentes
tangenciales del campo en la pantalla, se obtiene una ecuacién integral para el cam-
po eléctrico desconocido en la apertura. Entonces la distribucién del campo eléctrico
desconocida es representada por un nuevo juego de funciones ortogonales denominadas
funciones base. Utilizando el método de momentos [27], la ecuacién integral es reducida
a un sistema de ecuaciones algebraicas lineales en un dominio finito que puede ser resuel-
to numéricamente por medios directos o iterativos mediante una computadora. Una vez
conocida la distribucién del campo en la apertura, pueden determinarse las caracterfsticas
de transmisién y de reflexién de la superficie.

2.4.2., Formulacién modal de la SSF infinita de aperturas anu-

lares

En la presente formulacién modal se hacen las siguientes consideraciones: (1) la exten-
si6én de la SSF es infinita, por lo tanto la difraccién producida por los bordes en un arreglo
real es ignorada, (2) la radiacién incidente a la SSF es una onda plana monocromaética,
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Figura 2-4: Estructura periédica infinita de aperturas anulares en el plano XY.

por lo que otros tipos de fuente pueden ser tratados como una superposicién de ondas
planas, y (3) la pantalla conductora es infinitesimalmente delgada.

Considerando la estructura periédica plana infinita de aperturas anulares en el plano
XY mostrada en la Fig. 2.4 con celda unitaria fghi. Las aperturas anulares idénticas de
geometria perfecta estdn ubicadas en los nodos de una malla rectangular y poseen una
periodicidad invariante a lo largo de las direcciones z y y. b y d son las dimensiones de
la celda en los ejes z y y, respectivamente.

Los modos vectoriales Floquet \f;h,m constituyen un juego ortonormal completo de
eigenfunciones sobre la celda periédica. Estos modos son desarrollados en (28] y se pre-
sentan en el apéndice A. Ffsicamente, los modos Floquet vectoriales Utmn son ondas
planas TE y T M que se propagan hacia o desde el plano 2z = 0. En aplicaciones précticas
son de interés los campos a una distancia grande (zona lejana). En la zona lejana, general-
mente solo existen un modo T'F y 7'M, ya que los modos de alto orden son generalmente
evanescentes. Entonces es posible analizar la dispersién de una onda electromagnética
que incide sobre la superficie haciendo una correcta aplicacién del teorema de Floquet
para plantear la formulacién modal del problema.

La formulacién modal considera que una onda electromagnética plana incide en una
pantalla conductora delgada con aperturas anulares idénticas. 6y es el ingulo entre el
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vector de propagacién k de 1a onda plana incidente con la normal del plano de la pantalla
(éngulo de elevacién), y ¢, es el dngulo entre el eje z y la proyeccién del vector de
propagacién k sobre el plano XY (4ngulo azimutal).

Los campos electromagnéticos cerca de la pantalla deben de satisfacer los requeri-
mientos de periodicidad impuestos por el teorema de Floquet. Por lo que se deben acoplar
los diferentes modos en el plano z = 0 dentro de la celda unitaria y mediante la aplicacién
de las condiciones de frontera se encuentra la ecuacién integral en un dominio finito para

entonces poderla resolver de forma numérica.

2.4.3. Meétodo del acoplamiento modal

El método del acoplamiento modal, desarrollado en [8| para aperturas rectangulares,
consiste en dividir el espacio en diferentes regiones con interfaces z = z;, 23, ... En cada
regién el medio y la geometria son constantes a lo largo de z. En cada regién se hace
una expansién de los campos mediante los modos Floquet. Las ecuaciones integrales son
formuladas para satisfacer las condiciones de frontera en las interfaces z = zy, 2, ... La
onda incidente se propaga en la direccién positiva de z. En el plano z = 0 el campo total
estd formado por tres componentes: el campo incidente, el campo reflejado y el campo
transmitido. Todos estos campos pueden ser representados por los modos Floquet. El
método de acoplamiento modal es utilizado para encontrar las caracterfsticas de reflexaién
y transmisién de la SSF de aperturas anulares mostrada en la Fig. 2.5. Se considera que
la pantalla conductora donde se encuentran las aperturas es infinitesimalmente delgada y
se encuentra en z = 0. Dicha pantalla se encuentra impresa sobre un sustrato dieléctrico
de permitividad relativa ¢, y grosor arbitrario h.

Las componentes transversales de los campos incidentes E¢ y H: pueden expresarse
como una expansién de los modos Floquet vectoriales:

Ei(2<0)= ZAeoo‘I’eooexp( 7kso)

&=1

2

Ai(z<0)= D " AwoYeoods x Baoo exp(—jkg2) (2.1)
=1

donde Agp es la magnitud de la onda incidente, Tgo0 €s el modo Floquet incidente, kg es
el nimero de onda del modo Floquet incidente, Yz son las admitancias modales para el
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Figura 2-5: Estructura periédica en el plano XZ.

modo Floquet incidente en la regién 1 (z < 0) y el subfndice £ = 1 y £ = 2 denota los
modos TE y T M, respectivamente.

Las componentes transversales del campo reflejado pueden ser expandidas en modos
Floquet como:

Ef(z<0)= ZZZRemn\PemneXP(Jk 2)

=1 m n

HR (Z < 0 ZZZRémnnmnaz X \Ijémn eXP(]’” )

=1 m

myn=0,+1, 42, . (2.2)

donde R, son los coeficientes de reflexién de los correspondientes modos Floquet del
sistema ortogonal de vectores normalizados ¥emn, Yemn son las admitancias modales en
la regién 1y k7, son los nimeros de onda de sus correspondientes modos Floquet.

Las admitancias modales Yy, en la regién del espacio libre estdn dadas por:

k=
)/hn-n: —
Wit
WEq
Yomn = 2.3
i = (23)

Las componentes transversales de la onda transmitida se expresan mediante el teorema



de Floquet de la siguiente forma:

ET Z > 0 ZZZTan\plmn exP ]l‘rn.n )

=1 m n

2
HI (z20)=) 3> TomnYirals X Vo exp(—jkinn?)

=1 m n

m,n=0,%1,+2, ... (2.4)

donde T¢m, son los coeficientes de transmisién de los correspondientes modos Floquet
Wemn ¥ Yo, Son las admitancias modales de los modos Floquet en la regién 2 (z > 0) y
toman en cuenta el dieléctrico que sirve de soporte a la superficie. La regién 2 es modelada
mediante un circuito equivalente de linea de transmisién y para modelar el dieléctrico se
considera una linea de longitud h. Esta linea es conectada a una carga de impedancia
Yimn que corresponde a la impedancia de la admitancia modal en el espacio libre. El
circuito equivalente se muestra en la Fig. 2.6 y las admitancias modales Y,},, de la regién
2 son obtenidas a partir de la expresién utilizada para calcular la admitancia de entrada
de una linea de transmisién:
¢ Yo + 3V, tan(kZ2 h)

Y. =Y, mn 2.5
b = mn YL+ Y omn tan (K52 1) (25)

émn

donde Y2 _ es la admitancia modal en la regién del dieléctrico y est4 dada por:

d — k:nnd
lmn ‘Uﬂo
WE
Yimn = 2 (2.6)

k2 .% es la constante de propagacion en el dieléctrico a lo largo del eje z y estd dada por:
2 _ T \2 1/2 . 2 _ 7 \2 >
k,rznnd — [E’k (k;m'n) ] 12 st Erk (kmn) —20 (27)
~7 [(krn)” — €rk?] si ek® = (k)" <0
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Figura 2-6: Circuito equivalente de la regién 2.

donde k = 27 /) = @ /Eqp, es el niimero de onda y g, 4, son las constantes eléctrica
y magnética del espacio libre, respectivamente.
En la region 1 los campos transversales £ y A! son:

El(z<0)=El + ER

H (z<0)=H; + Hf (2.8)

En la regién 2 los campos transversales 52 y H? son:
E}(z>0)=

A2(z>0)=HT (2.9)

Acoplando las componentes tangenciales del campo eléctrico en z = 0, se obtiene:

El(z=0") = B} (z=0%)

(z=0)= Z Aeoo‘I’eoo + Z Z Z Remn‘l/emn Z Z Z Temn‘l’emm

=1 m =1 m

en la celda unitaria (2.10)

la condicién de frontera para el campo tangencial eléctrico establece que E, =0enla
pantalla conductora de la celda unitaria.

La continuidad del campo tangencial magnético en z = 0 permite establecer la si-
guiente ecuacién:

— —

-3, x H! (z=0") = —a, x H? (z = 0%)
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_5:2 Xﬁt (Z = z ACOOYéOO\I’ZOO_Z Z Z Rtmn}/émn\pémn Z Z Z Tlmn gmn\l}imn)

=1 m =n =1 m n

en la apertura (2.11)

Los coeficientes de reflexién Ry, y los coeficientes de transmisién 7y,,., pueden obtenerse
mediante:
Remn = Tomn = /E 05, ds (2.12)
ap
para todos los £, m y n con excepcién de los términos m = n = 0 que corresponden a la
onda incidente. En este caso:

Agwo + Reo = Two paral=1,2 (2.13)

Sustituyendo (2.12) y (2.13) en (2.11), se obtiene la ecuacién integral para la distribucién
desconocida del campo eléctrico en la apertura.

22Aeooyzoo‘1’eoo ZEZ Yemn + i) \menfE ¥ ..ds (2.14)

=1 m n

Para resolver la ecuacién integral por el método de momentos se expande el campo
electromagnético mediante unas funciones base éms que son elegidas para satisfacer las
condiciones de frontera en la apertura. La geometrfa de la apertura es una ranura anular
mostrada en la Fig. 2.7. Por lo tanto, dichas funciones se eligen como los modos de la
gufa de onda coaxial debido a que satisfacen de forma natural las condiciones de frontera
ya que el campo tangencial eléctrico es cero en los bordes circulares interior y exterior
de la apertura. Se ha demostrado [29] que los modos de gufa de onda naturales permiten
una convergencia rdpida y una solucién mss exacta en el anélisis de la dispersién que
producen las estructuras periédicas. Por lo tanto el campo tangencial eléctrico es descrito
por un nuevo juego de funciones ortonormales de la siguiente forma:

= XQ:ZZFW@W (2.15)

p=1 ¢ &

donde Fp,, es la magnitud del modo pgs de la gufa de onda coaxdal.
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Figura 2-7: Geometrfa de la apertura anular.

El juego ortonormal de modos vectoriales de la guia de onda coaxial consiste en
modos TE y TM y son presentados en [30|. Debido a la geometrfa del problema dichos
modos son expresados en coordenadas cilindricas. Los modos vectoriales TE del campo
transversal eléctrico, denotados por el subfndice p = 1, son:

= sen o , €os
F81s (010) = 5p22q(ﬁsp){ e +a¢ﬁsZg(ﬁsp){ 0 (2.16)
p — COS g sen g

y los modos vectoriales T M, denotados por el subindice p = 2, son:
- - = sen g -~ 45 — Co5qyp
}‘/I¢qu (P, @) = _apaaZ; (asp) { + atp/—)Zq (a_.,p) { (2'17)

donde ¢,5 = 0,1,2,...,00. Z,(B,p) ¥ Z,{csp) son combinaciones lineales particulares de
las funciones de Bessel y Neumann que satisfacen las condiciones de frontera en la guia de
onda coaxial. Z; (8,p) y Z; (csp) son sus respectivas derivadas con respecto al argumento.
B, v a, son las raices de las ecuaciones caracteristicas de Z, (8,0) ¥ Z, (csp), respecti-
vamente. Los fndices izquierdos H y V designan respectivamente el modo horizontal y
vertical con variaciones cos gy o sen g de la componente radial del campo.

De acuerdo al método de Galerkin, las funciones de peso son elegidas idénticas a

las funciones base. Entonces, tomando el producto escalar de la ecuacién (2.14) con las
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funciones de peso & pgs sobre la apertura se obtiene:

2
2 Z AwoYeooCopd Z Z Z Yoos + Yok ) CLO5* /ET Uy ds (2.18)

=1 é=) m =n ap

donde CZ&S son los coeficientes de acoplamiento entre dos diferentes tipos de modos y
Se expresan como:

C,_,mn /(I)pQg- Uy nds (2.19)
ep
De acuerdo con la geometria de la apertura es conveniente expresar también los modos

Floquet en coordenadas cilindricas, por lo que al hacer la transformacién se tiene:

- 1. B .
Uimn (p,0) = T |8, 5en (P1mp — @) — B €08 (P10 — )] €XP [~ Fkr COS (¢ = P )]

- 1 B B )
Yamn (py0) = T |G €08 (01mn — @) + 8y 5D (P11 — 9)] €XP [— ]k cOS (@ = @1nn)]
(2.20)
donde:

kY

@rmn = tan™! kTm” (2.21)
El producto escalar o coeficiente de acoplamiento entre un modo de la guia de onda y un
modo Floquet estd dado por:

VCZ’?'; <Z&;P061 q-}fmn> = ‘/}/J(qus ) ‘I-jlmnpdp on (222)

ap.

Los diferentes coeficientes de acoplamiento <,‘:,<I_5m5, ‘I_;emn> fueron calculados en [26] y se
presentan en el apéndice B.
Sustituyendo la ecuacién (2.15) en (2.18) se obtiene:

2 2
2 Z AMO}QOOCZPOO e Z Z Z (Y'Emn + }/lmn ;:187,5‘ Z Z Z FPQS tmn

=1 =1 m n p=1l m n

para diferentes P,Q y S (2.23)
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que es un juego de ecuaciones lineales con F,q, como incégnitas. Este sistema de ecua-
ciones puede ser escrito en forma matricial como:

[Y28s) [Fogsl = 2{Ipgs] (2.24)

donde: )
Yggg = Z Z Z (Ylmn + Ye-:nn) Clpnng‘ lmsn

é=1 m=1n=1

2
]pQS = Z Aéoo}’eoocz’;?& (2'25)

=)

La ecuacién matricial puede ser resuelta numéricamente para las amplitudes desconocidas
de los modos Fp,, y asf poder conocer el campo eléctrico transversal E, enla apertura
mediante (2.15). Entonces es posible evaluar los coeficientes de reflexién y transmision
con (2.12) y (2.13). La exactitud de los coeficientes de los modos Fy,s depende del mimero
de modos utilizados para aproximar el campo eléctrico en la apertura.

2.5. Caracteristicas de reflexién y transmisién de una
SSF basada en aperturas anulares y su depen-

dencia de los pardametros del arreglo

La superficie selectiva de frecuencias que se usé como base en la presente investigacién
utiliza como elementos a las aperturas anulares o resonadores de anillos ranurados. Nues-
tro arreglo considera una superficie infinita de aperturas anulares colocadas en las inter-
secciones de una retfcula rectangular. La celda unitaria posee solo una apertura anular de
geometrfa perfecta. La geometria y el circuito eléctrico equivalente de la apertura anular
son mostrados en la Fig. 2.7 donde 1 y r2 son los radios interior y exterior de la ranura,
respectivamente, w es el ancho de la ranura y b y d son las dimensiones de la celda en
los ejes z y y, respectivamente. La energfa magnética almacenada en la celda unitaria es
debida a las corrientes eléctricas inducidas I; e Iy que circulan alrededor de la apertura
en la superficie del metal en las partes izquierda y derecha, respectivamente (Fig. 2.8a).
La energfa eléctrica es almacenada debido a la concentracién del campo eléctrico en la
apertura anular (Fig. 2.8a). El circuito equivalente, mostrado en la Fig. 2.8b, corresponde
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a) b)

Figura 2-8: Apertura anular. a) concentracién de campo y corrientes inducidas, b) circuito
equivalente

a un circuito paralelo con dos inductores del mismo valor L; y Ly, y un capacitor C (3].
La frecuencia de resonancia estd dada por wg = \/m . La respuesta paso banda de
la superficie estd en funcién de los parémetros del arreglo como son el didmetro medio
del anillo, la seccién de la apertura anular, las dimensiones de la celda unitaria, el valor
de la permitividad relativa y el grosor del dieléctrico, entre otros.

Con base en el modelo matemadtico, se simularon numéricamente las caracteristicas de
reflexion del arreglo variando alguno de sus pardmetros y dejando constantes los dem4s
para asf estimar cémo influye dicho pardmetro en la respuesta del arreglo. Para este
anélisis se considera que la excitacién de la estructura es mediante una onda plana de
polarizacién horizontal con incidencia normal a la superficie. El nimero de modos de
gufa de onda coaxial para aproximar el campo en la apertura fue de 80, mientras que el
nimero de modos Floquet para aproximar el campo en la regién abierta fue de 2000.

2.5.1. Variacién del tamano del elemento.

Las dimensiones del elemento son importantes en la definicién de la frecuencia de
resonancia de la SSF. En el caso del dipolo, la resonancia ocurre cuando su longitud es
un multiplo de A/2 de la onda plana que lo ilumina. Para las aperturas anulares se tiene
que la resonancia ocurre cuando la circunferencia media es aproximadamente igual a una
longitud de onda. Cuando la superficie estd impresa en un sustrato dieléctrico, la longitud
eléctrica de la circunferencia debe de ser una longitud de onda efectiva y entonces, debido
al efecto de la carga dieléctrica, la circunferencia ffsica serd menor que una longitud de
onda en el espacio libre.
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Figura 2-9: Coeficiente de reflexién para tres diferentes de radio medio ry,

Cuando la longitud de onda de la senial es muy cercana a la frecuencia de resonancia,
la onda viajard a través de la SSF como si la superficie fuera esencialmente transparente.
En la realidad se presentardn unas pérdidas muy pequenas debidas al dieléctrico, a la
conductividad del metal y a la dispersién.

La superficie selectiva de frecuencia de aperturas anulares se cornporta como un filtro
paso banda cuya longitud de onda de resonancia es aproximadamente Ag = 277y, donde
Tm €s el radio medio de la ranura. Los resultados de la simulacién numeérica, considerando
una celda de dimensiones b = d = 7mm, ¢, = 1 y h = 0, son mostrados en la Fig. 2.9
para diferentes valores de radio medio 7,, y considerando un ancho de apertura constante
w = 6mm. Puede observarse que la resonancia ocurre cuando la circunferencia de la
apertura es aproxirnadamente igual a la longitud de onda Ag. Por lo que a menor valor
de radio medio, menor valor de longitud de onda y mayor valor de la frecuencia de

resonancia.

2.5.2. Variacién del ancho de la ranura.

Si consideramos las pérdidas debidas a la radiacién al espacio libre entonces se puede
estimar el factor de calidad Q del modelo eléctrico equivalente. Dichas pérdidas pueden
representarse en el modelo agregando en paralelo a los elementos reactivos una resistencia
R,. Entonces, para el circuito resonante paralelo podemos obtener su factor de calidad
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Figura 2-10: Coeficiente de reflexién para variaciones de seccién de apertura w.

CcOmo.:

Q = 27 foR,C) (2-26)

donde fy es la frecuencia de resonancia.

La variacién del ancho de la ranura w, considerando que el radio medio de la ranura
se mantiene constante, no tiene efectos significativos sobre la frecuencia de resonancia,
sin embargo, si los tiene para el factor de calidad debido a que modifica el valor de la
capacitancia C). Se simularon estructuras para tres diferentes anchos de ranura dejando
constante el radio medio (r,, = 3mm). Se consideraron dimensiones de celda b = d =
7mmy e, = 1. Los resultados se muestran en la Fig. 2.10. Puede observarse que a medida
que la seccién de la apertura es m4s estrecha hay un incremento del factor de calidad, esto
es debido a que para secciones mds pequeias exdste una mayor concentracién de campo
eléctrico en la apertura y as{ una mayor capacitancia. Lo que de acuerdo con (2.56) hace
que el circuito sea mads selectivo.

2.5.3. Variacién de las dimensiones de la celda unitaria.

Los lébulos de difraccion son haces principales secundarios indeseados que ocurren
en angulos de interferencia constructiva de alto orden cuando el tamarno de la malla se

hace eléctricamente grande. El tamano més grande de la malla para evitar lébulos de
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difraccién obedece la misma regla que gobierna los arreglos de antenas convencionales.
Una regla general para evitar los l6bulos de difraccién es que el tamano de la malla debe
ser menor a una A para el caso de incidencia normal. Para angulos de incidencia més
grandes, el espaciamiento debe de ser menor a /2 del espacio libre. La Tabla 2-2 muestra

el criterio para evitar los lébulos de difraccién para mallas cuadradas, triangulares y de
tipo ladrillo[31].

Cuadro 2.2: Criterios de espaciamiento para evitar lébulos de difraccién en diferentes
tipos de malla

Tipo de | Espaciamiento gy =0° 6o = 45°
malia miximo
a 1 a

Cuadrada o < THsenby o <1 ,\Lo < 0,59

H a 1 a a
’I‘l'lallg'u.la.[' VS < m‘iﬂb—eo ’Y < 1,15 o < 0,67

« 1,12 a a

Ladrillo fs < m‘m o < 1,12 Yo < 0,65

Puede observarse que la malla cuadrada posee los elementos més cercanos entre si.
Los requerimientos de espaciado méximo dados en la tabla previenen que el l6bulo de
difraccién entre al espacio real.

Para estimar por separado el efecto de la variacién en cada dimensién de la celda
unitaria en los ejes z y y , se deja fija la dimensién en un eje y se hace variar la dimensién
en el otro eje. La dimensién fija es de 7 mm, r,,, = 3mm, w = 0.6 mm, &, =1y h=0.
En la Fig. 2.11 se muestran las variaciones con respecto a la dimensién b y en la Fig. 2.12
se rouestran las variaciones con respecto a la dimensién d. Puede observarse que debido
a tratarse de una onda de polarizacién horizontal, la caracterfstica de reflexién es més
sensible a las variaciones de la dimensién de la celda en el eje y dado que tales variaciones
influyen en aumentar o en disminuir el ancho de la seccién metélica lateral a la apertura
por donde circulan las corrientes inducidas.

Cuando la dimensién d aumenta, entonces aumenta el ancho de la seccién metdlica y
disminuye el valor de la inductancia, lo que provoca un aumento en el valor de la frecuencia
de resonancia. Por el contrario, cuando disminuye la dimensién d, entonces disminuye el
ancho de la seccién metdlica, provocando un aumento del valor de la inductancia y con
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Figura 2-11: Coeficiente de reflexién para variaciones de b.

ello un decremento de la frecuencia de resonancia. Se observa en la grifica de la Fig.
2.12 que para la dimensién més pequefia de d aumenta el valor de la inductancia, lo
que provoca una disminucién tanto en la frecuencia de resonancia como en el factor de
calidad.

2.5.4. Efecto de la carga dieléctrica.

Los dieléctricos son usados a menudo en las SSF para estabilizar el corrimiento de
la frecuencia de resonancia al vadar el 4ngulo de incidencia o para soporte estructural.
Muchos efectos de carga dieléctrica han sido reportados en la literatura. Luebbers y
Munk utilizan un anélisis de expansién rnodal para investigar el efecto de una capa
dieléctrica sobre un arreglo de ranuras rectangulares estrechas en una malla cuadrada
[32]. De acuerdo con sus resultados puede notarse un corrimiento de la frecuencia de
resonancia de aproximadamente el inverso de rafz cuadrada de la permitividad relativa
del dieléctrico.

Para estimar el efecto de la carga dieléctrica se simulé una estructura con celda
unitaria de dimensiones b=d=7 mm, con radio medio de la apertura de 3 mm, con ancho
de ranura w de 0.6 mm y un grosor de sustrato de 0.25 mm. Los resultados para tres
diferentes valores de permitividad relativa se muestran en la Fig. 2.13. Puede observarse
que cuando el valor de la permitividad aumenta entonces la velocidad de fase de la onda
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Figura 2-12: Coeficiente de reflexién para variaciones de d.

se reduce en su paso a través del dieléctrico y el efecto es una disminucién de la frecuencia
de resonancia.

2.5.5. Variacién del grosor del dieléctrico.

El decremento de la frecuencia de resonancia con el incremento del grosor del dieléc-
trico ha sido investigado por Orta et al y consideran el efecto de un sustrato sobre una
pantalla perforada con aperturas circulares (33}, mientras que Contu y Tascone [34] y
Cwik y Mitra [35] estudiaron arreglos de dipolos cruzados. Sus resultados muestran que
la frecuencia de resonancia se reduce rapidamente cuando el grosor del dieléctrico se in-
crementa desde cero hasta un octavo de longitud de onda. La frecuencia de resonancia
converge entonces a un valor asintético que difiere entre los variados estudios debido a
que depende tanto del valor del dieléctrico como de la configuracién en particular. Parker
y Vardaxoglou investigaron la influencia de los sustratos en la relacién de bandas (f,/ f;)
para un arreglo de elementos anulares concéntricos [36]. Ellos observaron que utilizando
sustratos delgados, la relacién se incrementaba al incrementar el grosor del dieléctrico.

Considerando una dimensién de celda unitaria de b=d=7 mr, un radio medio de la
apertura de 3 mm, un ancho de ranura w de 0.6 mm y una permitividad relativa de 3.4, se

simularon las curvas para diferentes grosores del sustrato. En la Fig. 2.14 se muestran las
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Figura 2-13: Coeficiente de reflexién para variaciones de permitividad relativa.

caracteristicas de reflexién, se observa que a mayor grosor del sustrato, aumenta el valor
de la permitividad efectiva, lo que conlleva a tener una menor frecuencia de resonancia.

Una vez estimado el efecto de las variaciones de los pardmetros de la estructura, es
necesario considerar los cortos metslicos que son agregados a las aperturas anulares para
establecer un mecanismo de desplazamiento de fase y de redireccionamiento de la onda
incidente.

2.6. Analisis de la SSF basada en aperturas anulares

con cortos.

La estructura basada en aperturas anulares funciona como una superficie selectiva de
frecuencias donde la estructura es transparente para las ondas electromagnéticas planas
cuyas longitudes de onda son aproximadamente cercanas a la circunferencia de la aper-
tura. Sharker et al han investigado el efecto de introducir cortos y circuitos abiertos a
los elementos de las superficies selectivas de frecuencias para aplicaciones de operaciones

multibanda mediante elernentos con coeficientes de reflexién de resonancias multiples [37].
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Los resultados indican que el efecto de incluir cortos o circuitos abiertos en los elementos
de la superficie es un incremento de la frecuencia de resonancia. Esta caracterfstica abre
la posibilidad de colocar dispositivos activos de impedancias variables para tener un con-
trol de la caracteristica de transparencia de la estructura de acuerdo a los requerimientos
de la aplicacién.

Proponemos entonces, como primer paso, una modificacién a la estructura base agre-
gando cortos metélicos a la ranura de tal forma que interconecten las partes interior
y exterior del anillo tal como se muestra en la Fig. 2.15. Entonces consideramos que
la estructura periédica posee aperturas anulares con cortos en los nodos de una malla
rectangular y que la ubicacién de los cortos es uniforme a lo largo de todo el arreglo.
La posicién angular de los cortos met4licos estd definida por el dngulo «. El modelo
matemstico nuevamente estd basado en el teorema de Floquet y considera la dispersién
de la onda electromagnética debida a los cortos metdlicos.

Ahora el campo eléctrico tangencial desconocido E. en el plano de la superficie se

presenta como la suma de dos componentes:
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b)

Figura 2-15: a) apertura anular con cortos, b) geometrfa de la SSF con aperturas anulares
con cortos.

El primer término E¥ es el campo tangencial eléctrico de la apertura sin considerar los
cortos y que fue obtenido mediante el procedimiento descrito anteriormente. El segundo
término E“f es el campo tangencial eléctrico debido a las corrientes eléctricas que fluyen
a través de los cortos.

La ecuacién integral para la componente E";‘ es la misma que la obtenida en la ecuacién
(2.14). La ecuacién integral para la componente E"T’ puede ser obtenida al aplicar la
condicién de continuidad para el campo magnético desconocido en la superficie de la
apertura anular con cortos.

Es importante hacer la consideracién que el campo magnético no es continuo donde
la corriente eléctrica fluye a través de los cortos. A las frecuencias de microondas las
inductancias de los cortos metélicos no pueden ser despreciadas. Para simplificar las
expresiones matematicas la geometria del corto es definida como un sector anular de un
tamano angular Ay. Como resultado se obtiene:

S5 (i + Vi) e JE AP S RBioeen) (229

=1l m n ap k=1
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donde I, es la corriente eléctrica desconocida que fluye a través del corto k, K es el
ntimero total de cortos en la apertura y B, (p,, ¢, ) s la funcién que determina la regién
donde fluye la corriente eléctrica I, y estd definida como:

Bi(p,¢) = &, [1(r2) — 1(r1)] x [1(9, + Dip/2) — Loy — Ap/2)}/plp, k=1,..,K

(2.29)
donde 1(¢) y 1 (r) son funciones de conmutacién y pg, es la posicién angular del centro
del corto k. @, es el vector radial unitario donde se ubica el corto k y p, es la coordenada
polar donde se encuentra el corto k.

Las ecuaciones integrales (2.14) y (2.28) son vélidas solamente en la superficie de las
aperturas anulares. Los campos eléctricos E* y E! satisfacen las condiciones de fron-
tera en la superficie de la celda unitaria con excepcién de las regiones donde se ubican
los cortos. Por lo que para satisfacer las condiciones de frontera en dichas regiones se
considera que el campo tangencial eléctrico total debe ser cero en la superficie de los
cortos metdlicos, considerando ademiés que las dimensiones ffsicas de los cortos son muy
pequenas en comparacién con Ja longitud de onda, se puede aplicar la ley de Obhm para
encontrar las corrientes desconocidas Ij:

r2

/(E: (0=¢o)+E] (v = ‘Pok)) cdl=21, =0, k=1,...,K (2.30)

rl

La ecuacién (2.14) para el campo eléctrico E* es independiente y es resuelta por el
método de Galerkin. Las ecuaciones (2.28) y (2.30) son resueltas de forma simultdnea
usando también el método de Galerkin. Nuevarnente los modos de la gufa de onda coaxial
fueron usados como funciones base y como funciones de peso.

Una vez conocidas las componentes del campo eléctrico E$ y E, es posible obtener
las magnitudes de los modos Floquet en la superficie y determinar asf los coeficientes de
transmisién y reflexién para las componentes de la onda incidente.
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(b)

Figura 2-16: SSF de aperturas anulares con a) dos cortos por ranura y b) cuatro cortos
POrT ranura.

2.7. Aplicaciones de SSF propuestas utilizando aper-

turas anulares con cortos.

2.7.1. SSF ajustable

La posibilidad de ajustar la frecuencia de resonancia al ubicar adecuadamente los
cortos met4licos es analizada al calcular los coeficientes de reflexién para diferentes valores
angulares de los cortos metélicos [38]. Se simul6 numéricamente una estructura con dos y
con cuatro cortos por anillo. Las estructuras se muestran en la Fig. 2.16. Los pardmetros
de la estructura son b = 11.43mm, d = 10.13mm, r1 = 3.8 mm y r2 = 4.5 mm. El ancho
angular de los cortos es de 9.7° y el dieléctrico en donde estén impresas las aperturas
tiene una permitividad rela.tiva de 3.4 y un grosor A = 0.51 mm.

Se considera que la superficie es iluminada por una onda con incidencia normal com-
puesta de dos componentes de polarizacién lineal, vertical y horizontal, y que cada anillo
posee dos cortos metélicos. Se puede observar que los cortos metélicos no provocan una
dispersién de la onda cuando ésta incide ortogonalmente sobre ellos. En este caso, la
frecuencia de resonancia f, es la misma que para una estructura sin cortos. Sin embar-
go, para el caso donde la polarizacién de la onda incidente es paralela a los cortos, el
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Figura 2-17: Coeficiente de reflexién de la SSF mostrada en la Fig. 2.16a.

coeficiente de transmisién muestra una resonancia en f; de aproximadamente el doble
de la frecuencia de resonancia f, (Fig. 2.17). Lo que permite suponer que colocando
adecuadamente los cortos en posiciones angulares especfficas se puede ajustar la frecuen-
cia de resonancia de la superficie dentro del intervalo definido por estas dos frecuencias
de resonancia. Esta hipétesis se comprobé al simular los coeficientes de reflexién de la
estructura de cuatro cortos por anillo para diferentes posiciones angulares de los cortos.
Los resultados muestran que la frecuencia de resonancia depende de las posiciones angu-
lares de los cortos y puede ser ajustada en una octava de frecuencia. Los resultados son
mostrados en la Fig. 2.18.

2.7.2. SSF activa basada en aperturas anulares

Recientemente han habido varios desarrollos de superficies selectivas de frecuencia
activas. Con la integracion de dispositivos electrénicos o electromecdnicos dentro de las
celdas periédicas, las SSF son capaces de realizar una amplia variedad de funciones. El
primer trabajo que propuso esta idea es el realizado por Lee y Fong {13], en donde la carga
periédica de una superficie corrugada con dispositivos de resistencia negativa es capaz de
amplificar o conformar un haz. Estas SSF activas pueden ser usadas como los elementos
principales de antenas de reflector multibanda y arreglos de control de haz. Una de las
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Figura 2-18: Coeficiente de reflexién de la SSF mostrada en la Fig. 2.16b.

principales ventajas de las SSF' activas es la posibilidad de controlar sus caracteristicas
de reflexién.

En el presente trabajo se llevé a cabo la investigacién de la superficie selectiva activa
basada en aperturas anulares con dispositivos de control electrénico. Con el propésito
de obtener una caracteristica de sintonizacién, se sustituyeron los cortos metélicos por
dispositivos de control para asegurar la rapida modificacién de las caracterfsticas de
reflexién del arreglo. Tales dispositivos de control pueden ser diodos PIN, varactores,
transistores de efecto de campo o MEMS. Estos dispositivos poseen una impedancia
variable que puede ser modelada como una carga reactiva.

El modelo matem4tico desarrollado es practicamente el mismo al obtenido para la
superficie de aperturas anulares con cortos metélicos, solo que ahora se toma en cuenta la
impedancia de Ja carga Z, . Considerando que la dimensién fisica de la carga es pequena en
comparacién con A, se puede usar la ley de Ohm para encontrar las corrientes desconocidas
I

/ [E£+E':] =17, k=1 ..K

Iy,
donde L, es la trayectoria sobre la que estd ubicada la carga k. El procedimiento subse-
cuente para encontrar los coeficientes de reflexién y transmision es el mismo al descrito
en los anélisis anteriores.

La variacién de la frecuencia de resonancia para una estructura periédica de aper-
turas anulares con cargas reactivas fue analizada [39]. Se simulé una estructura con
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Figura 2-19: SSF con cargas reactivas.

b=11.43mm, d = 10.13mm, 1 = 3.5mm y 72 = 4.03 mm. Se considera que las aper-
turas estdn impresas en un sustrato dieléctrico con permitividad e, = 2.40 y un grosor
h = 0.102mm. En la Fig. 2.19 se muestra la conexién de las cargas reactivas. Se siraulé la
dispersién de una onda plana que incide normalmente sobre la superficie con polarizacién
y. Los coeficientes de reflexién para la superficie cargada con capacitancias variables son
mostrados en la Fig. 2.20. Puede verse que el incremento de la capacitancia produce una
reduccién en la frecuencia de resonancia del arreglo. Esta caracter(stica permite trans-
formar la estructura en una superficie selectiva de frecuencias sintonizable. Si se utilizan
diodos varactores como capacitores variables entonces es posible la realizacién de una
superficie sintonizable electrénicamente.

Por otra parte, el uso de cargas de baja impedancia convierte la superficie selectiva
de frecuencias en una estructura reflectiva. Por lo que pueden utilizarse diodos PIN como
cargas conmutables para convertir esta SSF en una estructura activa . El resultado de la
simulacién nurnérica del coeficiente de reflexién para cargas de 2 Ohms es mostrado en
la Fig. 2.20.

2.8. Conclusién

En este capftulo se presenté el andlisis electrodindmico de una SSF basada en aper-
turas anulares con cargas ubicadas uniformemente. El nuevo modelo mateméatico desa-
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rrollado permite obtener las caracterfsticas de transmisién y reflexién para una superficie
periédica infinita.

Las aperturas anulares poseen muy buenas caracteristicas para ser consideradas la
base del diseno de SSF. Las superficies basadas en estos elementos soportan las polariza-
ciones circular y lineal. La estabilidad de la frecuencia de resonancia con respecto a las
vartaciones del 4ngulo de incidencia es muy buena. La geometria de los elementos permite
controlar los pardmetros de la superficie mediante la modificacién de las dimensiones de
la ranura anular. Asi, la frecuencia de resonancia puede ser modificada fscilmente al va-
riar la circunferencia del anillo o al variar el dieléctrico. El ancho de banda puede ser mo-
dificado al variar el ancho de la ranura. Ademss, el agregar cortos metélicos a la ranura
anular permite diseflar superficies selectivas con frecuencias de resonancia ajustables de
acuerdo a la posicién y al nimero de cortos.

La sustitucién de cortos metélicos por dispositivos de control electrénico como dio-
dos PIN, varactores y FETs permiten modificar rdpidamente las caracteristicas de la
superficie, lo cual abre paso a la posibilidad de desarrollar arreglos de fase planos de tipo
reflectivo o transmitivo de bajo perfil. De esta forma, al utilizar las tecnologias planares
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hibridas de fabricacién de circuitos de microondas, es posible el diseno de arreglos de fase
de alto desemperio y de bajo costo.
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Capitulo 3

Analisis Electrodinamico de
Arreglos Reflectivos Basados en

Aperturas Anulares

3.1. Introduccién

El rapido crecimiento de los sistemas de comunicaciones satelitales en la banda Ka ha
causado un gran interés en la investigacién de arreglos de fase ligeros y de bajo costo en
dicha banda (1]. Sin embargo, uno de los principales obstdculos que afecta el desarrollo
de estos arreglos de fase es la ausencia de desplazadores de fase de alta velocidad y bajas
pérdidas.

Con el propésito de resolver este problema, recientemente se han desarrollado des-
plazadores de fase de tipo reflectivo de alta velocidad y bajas pérdidas basados en dia-
fragmas de control dentro de una gufa de onda circular [2]. Sin embargo, estos des-
plazadores presentan una limitacién al ser utilizados en arreglos de fase debido a que los
sistemas de arreglos basados en gufas de onda circular tienen la caracterfstica de poseer
un sector de exploracién reducido debido a las propiedades de corte de la gufa.

En el presente capftulo se propone el disefio de los elementos de control de fase fuera de
la gufa de onda para presentarlos en un plano abierto con el propésito de obtener grandes
sectores de exploracién. Los arreglos de tipo reflectivo que se presentan estdn basados en
las superficies selectivas de frecuencia con aperturas anulares con cortos analizadas en el
capftulo anterior.
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3.2.  Arreglo reflectivo de aperturas anulares con

cortos

Los arreglos reflectivos planos ofrecen una alternativa competitiva en comparacién con
los reflectores convencionales en varias aplicaciones de antenas debido a la mayor facilidad
en el proceso de su fabricacién y a poseer la versatilidad del desempeno del arreglo de
fase [3]. Mientras que las antenas de tipo reflector controlan la radiaci6n electromagnética
al cambiar la fase de la onda reflejada a través de la forma de su superficie, los arreglos
reflectivos dependen de la geometrfa y de la distribucién de sus elementos para alcanzar
la misma meta. La ventaja bisica de los arreglos reflectivos es su bajo costo cuando se
compara con el costo de los reflectores convencionales.

Los arreglos reflectivos de microcinta se han constituido como una opcién muy atrac-
tiva en varias aplicaciones debido a sus ventajas inherentes [4]-(7). Entre estas ventajas
se tienen el montaje conformado de su superficie, la exploracién del haz, la alta confia-
bilidad y el bajo costo de manufactura. Las geometrfas utilizadas en los elementos del
arreglo han sido muy variadas y sus desemperios estdn relacionados con los de las SSE.
Existen diferentes métodos para establecer el desplazamiento de fase en la onda reflejada
por los elementos del arreglo. Entre los més comunes se tienen los arreglos reflectivos con
stubs de longitudes variables {8]-[10], los arreglos reflectivos de elementos de tamario va-
riable [11],{12],[16] y los arreglos reflectivos de elementos con déngulos de rotacién variable
(13)-{15].

En el primer método, el uso de los stubs de microcinta degrada el nivel de polarizacién
cruzada debido a la radiacién espuria que éstos producen. En el segundo método, debido
a que el principal pardmetro que gobierna el desemperio del arreglo es la dimensién del
elemento, entonces existird una alta sensibilidad a las tolerancias de fabricacién y a las
variaciones de frecuencia debido al abrupto comportamiento del desplazamiento de fase
en funcién de las dimensiones y de la frecuencia. En el tercer método, el desplazamiento
de fase se determina unicamente por la posicién angular del elemento y es menos sensible
a las tolerancias de manufactura. Los desernpenos de arreglos reflectivos basados en este
método son superiores a los obtenidos por los otros dos métodos.

De acuerdo con el principio de cambio de fase [17], la rotacién del elemento en un
dngulo v desde su posicién original produce un desplazamiento de fase de 27 en la on-
da reflejada de polarizacién circular. Esta técnica fue demostrada para un arreglo tipo
espirafase basado en dipolos de media longitud de onda en una configuracién espiral
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{18]. Posteriormente se analizaron arreglos tipo espirafase basados en elementos espirales
(19], en radiadores de conductores delgados (20],(21] y en radiadores de microcinta de
diferentes configuraciones (22].

Este mismo principio se utiliza en la SSF basada en aperturas anulares de geometria
perfecta con cortos metélicos para disenar un arreglo reflectivo que es capaz de convertir
una onda incidente de polarizacién circular en una onda plana de polarizacién circular
que se propaga en direcciones definidas por diferentes dngulos de elevacién [23).

El objetivo es obtener grandes sectores de exploracién. En el presente capitulo, se
desarrolla el modelo matemético de onda completa para calcular la dispersién de una onda
incidente en el arreglo reflectivo de aperturas anulares con cortos. El modelo permitird
posteriormente sustituir los cortos metélicos por cargas reactivas con el propésito de
tener una mayor versatilidad en la optimizacién del disefio y poder asf obtener un mejor
desemperio del arreglo.

3.2.1. Principio de operacién del arreglo reflectivo

El arreglo reflectivo propuesto consiste en una SSF infinitesimalmente delgada colo-
cada a cierta distancia de una pantalla conductora. El arreglo estd compuesto por una
superficie periédica de aperturas anulares con cortos, situadas en los nodos de una reticula
rectangular sobre el plano XY con espaciamiento entre elementos b y d en las direcciones
T y y, respectivamente. La superficie periédica est4 ubicada sobre una pantalla metdlica
de conductor perfecto a una distancia h, tal como se muestra en la Fig. 3.1. Se considera
que las aperturas estdn impresas sobre un sustrato dieléctrico de permitividad ¢, y de
grosor arbitrario h. La posicién angular de los cortos es uniforme en todes las celdas del
arreglo y estd determinada por el 4ngulo .

El arreglo reflectivo propuesto puede ser disefiado para tener un comportarniento
resonante al controlar su respuesta en frecuencia de forma similar a la de la superficie
selectiva de frecuencia. El andlisis modal desarrollado en el capitulo anterior es la base
para el disenio del arreglo refiectivo de aperturas anulares con cortos. El sentido del eje z
ha sido cambiado con respecto al asignado en el anslisis presentado en el capitulo anterior
para simplificar la representacién de la onda reflejada.

Debido a la presencia de los cortos, este arreglo provee diferentes coeficientes de
reflexién I\ y T’y para los dos modos ortogonales de polarizacién lineal cuyos vectores de
intensidad de campo eléctrico son paralelo y perpendicular al eje PP’, respectivamente.
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Figura 3-1: Arreglo reflectivo de aperturas anulares con cortos ubicados uniformemente.

En este anslisis se considera la variacién arménica del tiempo exp (jwt) y por sim-
plicidad en la notacién se suprime. St consideramos que una onda plana de polarizacién
circular de frecuencia w/27 se propaga en la direccién negativa de z. Entonces el campo
eléctrico de esta onda se puede escribir como:

E: = Ey (8. + j&,) exp (jk2) (3.1)

donde Ly es la magnitud de la onda incidente, @, y @, son los vectores unitarios en las
direcciones z y y, respectivamente, k = 2m/\ = w, /ol es el nimero de onda, g ¥ g
son las constantes eléctrica y magnética del espacio libre, respectivamente y j = v/—1.

El campo eléctrico de la onda reflejada puede ser expresado como la suma de dos
ondas de polarizacion circular que se propagan en la direccién positiva de z {19)]:

E. = 0,5Epe® (T} — T1) (@ — ja,) exp (—jkz) +0,5Ey (I + ') (@ + jay) exp (—7k2)

(3.2)
El primer término de la suma en (3.2) es una onda de polarizacién circular que tiene
la misma direccién de rotacion que el vector E;. La fase de esta onda depende de la
posicién angular vy del corto. El segundo término de la suma es una onda de polarizacién
circular con una direccién de rotacién opuesta al vector E;. La fase de esta onda no
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depende de la posicién angular del corto. Puede verse que de acuerdo a la ecuacién
(3.2), el arreglo reflectivo trabaja como un desplazador de fase ideal cuando se curuple la
siguiente condicién:

Fy=-Ty (3.3)

En otras palabras, se requiere proveer un desplazamiento de fase diferencial de 180 grados
entre las componentes ortogonales de la onda reflejada para controlar la fase de la onda
reflejada de polarizacién circular. La ecuacién (3.3) expresa el principio de Fox de cambio
de fase [17].

La caracterfstica principal de una estructura periédica basada en aperturas anulares
es el comportamiento resonante de su coeficiente de reflexién [24]. La resonancia ocurre
cuando la circunferencia del anillo es aproximadamente igual a la longitud de onda A.
A la frecuencia de resonancia la estructura periédica es transparente a la onda plana
incidente. Esta caracteristica de transparencia se cumple para la onda plana que incide
normalmente al arreglo y cuyo plano de polarizacién es ortogonal a los cortos metélicos.
Por lo que dicha componente pasard por Ja estructura periédica sin ser reflejada. Ahora
bien, al colocar una pantalla metélica de conductor perfecto situada aproximadamente a
una longitud de A/4 de la estructura, la onda sers reflejada por la pantalla y se tendrd
una condicién de carga de circuito abierto en el plano de la estructura, por lo que se
obtendrd un coeficiente de reflexién de aproximadamente 1 para esta componente.

Por otra parte, la onda incidente con el plano de polarizacién paralelo a los cortos
metélicos es reflejada por la estructura debido a las corrientes eléctricas inducidas que
fluyen a través de los cortos metélicos con un coeficiente de reflexién de aproximadamente
—1. En otras palabras, se tiene una condicién de corto circuito en el plano de la estructura
producida por dichos cortos.

Por lo tanto, un desplazamiento de fase diferencial de 180 grados aparece entre las
ondas reflejadas con polarizaciones ortogonales. De acuerdo con el principio de Fox de
cambio de fase, la reflexién de la onda de polarizacién circular del arreglo con posiciones
angulares uniformes de los cortos de y producird un desplazamiento de fase de 2y en la
onda reflejada de polarizacién circular.

Los circuitos equivalentes para estas dos condiciones se presentan en la Fig. 3.2 y estdn
modelados con lineas de transmisién, un circuito resonante paralelo L, — C|, una seccién
de una lfnea de transmisién de longitud A/4 o longitud eléctrica §¢ = 90° terminada en

corto circuito y una inductancia L,. para representar la inductancia de los cortos.
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Figura 3-2: Circuitos equivalentes del arreglo reflecivo de aperturas anulares con cortos
ubicados uniformemente correspondientes a la dispersién de una onda plana cuyo plano
de polarizacién es a) ortogonal y b) paralelo al eje PP’.

Una aplicacion del arreglo reflectivo de aperturas anulares con cortos ubicados uni-
formemente es un convertidor de polarizacién para ser utilizado en aplicaciones de re-uso
de frecuencia. Un convertidor de polarizacién de tipo reflectivo es propuesto en [25] uti-
lizando la estructura periédica de aperturas anulares con cortos. La superficie es colocada
a una distancia h,, de una pantalla conductora. Los cortos metélicos estén ubicados a 45 °
del vector de intensidad de campo eléctrico £ de la onda incidente polarizada linealmente
tal como se muestra en la Fig. 3.3. Por lo tanto, la onda incidente se puede descomponer
en dos corponentes ortogonales de polarizacién lineal de magnitudes iguales £, y E'". El
plano de polarizacién de la primera componente es ortogonal a los cortos, mientras que la
polarizacién de la segunda componente es paralela a dichos cortos. Para la primera com-
ponente la superficie periédica es transparente, lo que permite a la onda pasar a través
de 1a superficie sin dispersién. La reflexién ocurre cuando incide en la pantalla conduc-
tora y entonces vuelve a pasar nuevamente por la superficie en sentido contrario. Para la
segunda cornponente, la superficie es altamente reflectiva debido a los cortos met4licos,
por lo que es inmediatamente reflejada al incidir en el plano de la superficie periédica.
Como resultado, aparecen dos ondas reflejadas E‘f y E‘If‘ con un desplazamiento de fase
debido a las diferencias en la reflexién que provoca la estructura. La distancia entre la su-
perficie periédica y la pantalla conductora determinars la diferencia de fase entre ambas
componentes.

Calculando una diferencia de fase de 180 ° a través de un determinado espaciamiento,
se obtiene que la onda reflejada tendréd una polarizacién ortogonal con respecto a la onda

incidente. Ahora bien, si el espaciamiento se ajusta para obtener una diferencia de fase
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pantalla metdlica

Figura 3-3: Convertidor de polarizacién basado en aperturas anulares con cortos.

de 90 grados, entonces la onda incidente de polarizacién lineal serd convertida en una
onda reflejada de polarizacién circular.

Con base en el modelo matemitico desarrollado, se simulé una estructura periédica
en el intervalo de 13.2 a 15.8 GHz con pardmetros b = d = 17mm, r1 = 3.8mm,
72 = 8.0 mm, h, = 6 mmy un ancho de corto de 0.7mm. Dicha estructura es iluminada
con una onda incidente normal de polarizacién horizontal. Los resultados de la simulacién
numérica muestran que la magnitud de la onda reflejada de polarizacién horizontal es
menor a 0.1 mientras que la mayor parte de la potencia incidente es convertida a una
onda de polarizacién vertical. El nivel de polarizacién cruzada es mejor a 20 dB en un
ancho de banda del 20 %. Los resultados se muestran en la Fig. 3.4.

3.3. Arreglo reflectivo de aperturas anulares con cor-

tos ubicados no uniformemente

Los arreglos de fase requieren de una distribucién de fase lineal entre sus elementos
para poder dirigir el haz en una direccién determinada. Se requiere entonces introducir
un mecanismo de corrimiento de frecuencia en cada elemento del arreglo para controlar
asf las fases de las ondas reflejadas y sumarlas coherentemente en una direccién deseada.

La no uniformidad de la posicién de los cortos provoca la presencia de un desplaza-

miento de fase no uniforme en la onda reflejada de polarizacién circular. Entonces, si se
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Figura 3-4: Caracterfsticas de reflexdién del convertidor de polarizacién.

introduce un desplazamiento de fase progresivo distribuido linealmente es posible direc-
cionar la onda reflejada segiin se requiera. Por lo tanto, con un adecuado posicionamiento
de los cortos metélicos el 4ngulo de reflexién puede ser cambiado [23].

Sin embargo, el arreglo de fase basado en desplazadores de fase en un plano abierto
tendrd un fuerte acoplamiento electromagnético entre sus elementos. Este acoplamiento
tiene un impacto considerable en las caracterfsticas del arreglo. Por lo tanto, es necesario
construir un modelo matemdtico adecuado que considere los efectos del acoplamiento
mutuo entre los elementos del arreglo para predecir adecuadamente las caracterfsticas
de radiacién del arreglo reflectivo. Este modelo matemstico debe considerar que los ele-
mentos adyacentes estdn desconfigurados con respecto a una configuracién uniforme para
poder introducir una distribucién de fase lineal en las direcciones z y y del arreglo, por
lo que se requiere desarrollar un modelo matems&tico que tome en cuenta dicha descon-
figuracion. Esta es la primera vez que se desarrolla un modelo matem4tico que permita
considerar la introduccién de una distribucién progresiva de fase lineal en un arreglo
periédico.

El modelo matematico del arreglo reflectivo ests basado en un método de onda com-

pleta y se considera que una celda pequeria posee solo una apertura anular de geometrfa
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perfecta (Fig. 3.5). Si consideramos que incide normalmente al arreglo una onda de pola-
rizacién circular y queremos que la onda reflejada tenga una direccién determinada por el
angulo de elevacién 05 y por el dngulo azimutal ¢p, entonces dos celdas pequenss adya-
centes deben proveer desplazamientos de fase progresivos de 1, y ¥, en la onda reflejada
en las direcciones z y y, respectivamente. Cuando las celdas pequenas estan arregladas
en una retfcula rectangular, los desplazamientos de fase pueden ser calculados como:

Y, = —kbsenOx cos g

P, = —~kdsenfpsen gy (3.4)

De acuerdo con el principio de polarizacién de cambio de fase, las diferencias de las
posiciones angulares progresivas de los cortos metélicos, Ay, y Av,, para dos celdas
adyacentes pequerias en las direcciones z y y, respectivamente, deben establecerse como:

Ay, =19,/2= —kbsenfOgcospg/2

Ay, =¢,/2 = —kdsenfrsennpp/2 (3.5)

Las posiciones angulares no uniformes de los cortos metalicos destruyen la periodicidad
del arreglo, por lo tanto, la celda pequefia no puede ser considerada como la celda unitaria
del arreglo. Para poder analizar el arreglo como una estructura periédica es necesario
definir a la celda unitaria como una agrupacién de celdas pequenas que cumplan con
la condicién de periodicidad tal como se muestra en la Fig. 3.6. Esta celda unitaria se
denomina celda grande y contiene N, celdas pequefias adyacentes en la direccién z y N,
celdas adyacentes en la direccién y.

Las diferencias de las posiciones angulares progresivas Avy, y Ay, de los cortos metali-
cos para dos celdas pequenas adyacentes deben establecerse como:

Ay, =7M,/N,

Ay, = 1 M,/N, (3.6)

donde M, y M, representan los desplazamientos de fase en términos del nimero total de

271 que son introducidos por la celda unitaria o celda grande que contiene N N, celdas

92




y celda unitaria celda pantalla
b

Xo pequefia Metalica

S o

- @O o

858

[V

EG > !

§e5 =

&8 o
r ;

£ ™ |

83 | x

Qe !

Edg |

3524 |

x0T 3 i

—_— e —~| sustrato dieléctrico hia— |

plano XY Fe

Figura 3-5: Arreglo reflectivo de aperturas anulares con cortos ubicados no uniforme-
mente.

pequerias en la onda reflejada a lo largo de las direcciones z y ¥, respectivamente. La
ecuacién (3.6) permite aproximar los diferentes valores de Ay, y Avy, con una buena
tolerancia. Lo que hace posible disefiar un arreglo capaz de reflejar la onda incidente
hacia una infinidad de direcciones.

Habiendo definido la celda unitaria para cumplir con las condiciones de periodicidad,
el arreglo reflectivo puede ser analizado como una estructura periédica usando el teorema
de Floquet [26]. Se sabe que una onda electromagnética homogénea puede ser descom-
puesta en una combinacién de dos ondas planas cuyo campo E o H es perpendicular al
plano de incidencia y que corresponde al modo Floquet TF o TM incidente. Asimismo,
la estructura dispersard dicha onda incidente y las ondas reflejadas pueden ser represen-
tadas por modos Floquet TE o TM que se propagan o se desvancen fuera del plano del
arreglo. Por lo tanto, el campo electromagnético sobre el arreglo reflectivo es presentado
como una suma de modos Floquet. Cabe senalar que debido a la definicién de la celda
grande compuesta por muchas celdas pequenas desconfiguradas, muchos modos Floquet
pueden propagarse, sin embargo, la condicién dada por la ecuacién (3.6) asegura que dos
de los modos Floquet forman una onda plana que se propaga en la direccién deseada de-
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Figura 3-6: Configuracién del arreglo periédico para N, =3y Ny =1

terminada por los dngulos 8z y ¢ p, tal como se muestra en la Fig. 3.7a. Esta caracterfstica
permite considerar al arreglo reflectivo como un convertidor modal que transforma una
onda incidente de polarizacién circular, expresada como dos modos Floquet incidentes,
en una onda plana reflejada de polarizacién elfptica, expresada por dos modos Floquet
reflejados, que se propaga en una direccién deseada tal como se muestra en la Fig 3.7b.

Resulta importante calcular la eficiencia de esta conversién con el propésito de deter-
minar las caracterfsticas de reflexién del arreglo para los diferentes angulos de exploracién.
Por tal motivo se procede a obtener un modelo matematico que analice la dispersién de
cualquier modo Floquet que incida sobre el arreglo reflectivo.

Por lo anterior es necesario definir los modos Floquet en funcién de la celda unitaria
para cumplir con las condiciones de periodicidad. Entonces, considerando que el arreglo
es iluminado por una onda que incide en una direccién definida por los 4ngulos (6o, ),
podemos definir los modos Floquet para una malla rectangular de la siguiente forma:

- 1 kY kZ
__- [Pmn=> _ "mn= 2 T v
\I]lm.n (.’E,y) - \/b’_d' (k;,.nnaz k:-nnay> exp( J(kan +ykmn))
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Figura 3-7: a) Reflexién de una onda plana de polarizacién circular en una onda plana
de polarizacién circular en la direccién deseada, b) propagacién de modos Floquet sobre

el plano del arreglo.
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- 1 k: kY
— mn — mn - s z ky 37
\1—/2777-" (J:) y) \/b’_d’ (k;max + k;-may> exp( ](Ikmn + y rnn)) ( )

siendo:
2rm

g

2rn
ra
(kr)® = (k2,)% + (k%) (3.8)

k. = ksenfgcosp, +

k¥, = ksenfyseny, +

donde k%, y kY son las constantes de propagacién de los modos Floquet mn en las
direcciones z y y, respectivamente. @, y @, son los vectores unitarios en los ejes z y y,
respectivamente, y &' = N;b y d' = N,d son las dimensiones de la celda unitaria o celda

grande en las direcciones z y y, respectivamente.

3.3.1. Modelo matemadtico del arreglo reflectivo

Para encontrar el modelo matematico se considera que una onda plana incidente E:
es dispersada por el arreglo reflectivo. Esta onda se representa por dos modos Floquet
incidentes (T E y T M) de magnitud unitaria. Entonces, el campo tangencial eléctrico des-
conocido E;, (z = 0) en el plano de las aperturas anulares con cortos puede ser expresado
como la suma de dos componentes:

— —

E.(2=0)=E*(z=0)+ E'(=0) (3.9)

donde E‘;‘ (2 = 0) es el campo tangencial eléctrico en la apertura sin considerar los cortos
y E! (z = 0) es el campo tangencial eléctrico debido a las corrientes eléctricas que fluyen
a través de los cortos.

Por simplicidad en la notacién, los modos Floquet son ordenados adoptando un solo
indice n de tal forma que:

-

\I"tmn - \I’n

Asimismo se reordenan los modos de la gufa de onda coaxial adoptando un solo indice p:

En primer lugar se obtiene el campo eléctrico E* acoplando las componentes tangenciales
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de los campos en las regiones 1 y 2 en z = 0 a través de los modos Floquet como:

Ei (z =0_) = E'?_ (z :0+)

E-’;;‘ (x’yhz = O) = An‘\i}n’ (I:y) + Zﬁ@n (I»y) = ZG:@’R (I,y)
n=) n=1

en la celda unitaria (3.10)

donde \fl,.: es el modo Floquet incidente con magnitud A, U, es el sistema ortonormal
de modos Floquet correspondientes a la celda unitaria, RZ es la magnitud del enésimo
modo Floquet que es dispersado por la estructura periédica sin considerar los cortos,
Gy es la magnitud del enésimo modo Floquet en el plano del arreglo sin considerar los
cortos y (z,y) son las coordenadas cartesianas con origen en el centro de la celda unitaria.
La condicién de frontera para el campo tangencial eléctrico establece que E,=0enla
pantalla conductora de la celda unitana.

La condicién de continuidad del campo tangencial magnético en el plano de arreglo
permite encontrar la siguiente ecuacién que es vilida inicamente en la apertura:

—a, x H! (z=07) = —a, x H? (z=0%)

—8, x Ho(z,y,2 =0) = Ap Yo T, (2,9) — Z RYY, ¥, (z,y) = ZG’:LY,,J“@,L (z,y)
n=1

" (3.11)
donde @, es el vector unitario en el gje z, Y, y Y, son las admitancias modales de las
regiones 1 y 2, respectivamente. La regién 1 (z > 0%) corresponde al espacio libre por lo
que su admitancia estd definida por:

4

k
YTE = % para modos TE

n - k2

T

para modos T' M (3.12)

La constante de propagacién k? del enésimo modo Floquet en la direccion z es real para
las ondas que se propagan, mientras que para las ondas que decaen su valor es puramente

Imaginario.
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Figura 3-8: Circuito equivalente de la regién 2.

La regién 2 (z < 07) se modela mediante un circuito equivalente de lineas de trans-
roisién tal como se muestra en la Fig. 3.8. El circuito comprende una seccién de linea de
longitud h para representar al sustrato dieléctrico y una seccién de linea de longitud A,
terminada en corto circuito para representar el espacio entre el dieléctrico y la pantalla
roetélica de conductor perfecto.

Las admitancias modales Y, de la regién 2 son obtenidas a partir de la expresién
utilizada para calcular la admitancia de entrada de una linea de transmisién:

_ YdY,,X + jY % tan(k? %h)

+ = 3.13
Y " Y+ ;Y tan(kz 2h)’ (3.13)
donde Y¢ es la admitancia modal en la regién del dieléctrico y estd dada por:
kzd
YATE = 2 para modos TE
Wi
yiT™ ;:TE; para modos TM (3.14)

n

kz¢ es la constante de propagacion en el dieléctrico a lo largo del eje z y est4 dada por:

2 _ (m\2]1Y/2 ; 2 _ (172
ket = { [erk? — (k7)"] st ek — (k) >0 (3.15)

i [k - e k)P s ekt — (kD) <0

Y X es la admitancia que toma en cuenta el espacio y la pantalla metélica y estd dada por
la ecuacién que define la admitancia de una linea de transmisién de longitud A, terminada
en corto circuito :

YX = —jY, cot (k.h,;) (3.16)

98



Por otra parte, los coeficientes RY y G* pueden obtenerse al tomar el producto escalar
de la ecuacion (3.10) con U

ﬂ%wHﬁ=Q=/Ebﬁm (3.17)

donde el simbolo * denota conjugacién compleja y 6 es la funcién delta de Kronecker:

5 = 1 n=n
0 n#n
de la ecuacién (3.17) se obtiene:

m=q:/&@ms (3.18)

para todos los modos Floquet con excepcién del modo Floquet incidente. En el caso del
modo incidente se tiene:

Ay + Ro =Gy (3.19)

Sustituyendo (3.17) en (3.11) se obtiene:

-

Al (50) = 5 Yo (210) {f B B (o) do - m}
- n=] ap (3.20)
= X VI (z,y) [ Bt - U5 (5,9) ds
n=] ap
que es reducida a la siguiente ecuacién integral:
2An'Yn’q’n’ :Zﬁ y Z (Y + Y+ .'II y /Eu \I" (2: y)ds (321)

ap

Para resolver la ecuacién integral por el método de momentos, se expande el campo tan-
gencial eléctrico desconocido E¥ en el plano de la apertura de la celda unitaria mediante

un juego ortonormal de funciones base. Este campo se representa como una sumatoria
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de funciones que toman en cuenta el campo eléctrico en cada una de las aperturas de las
celdas pequenias que conforman la celda grande o unitaria. De esta manera el campo tan-
gencial eléctrico desconocido en el plano de la apertura de la celda unitaria se representa

por:

L= Y FrE,(2y) (3.22)

donde 5,, son Jas funciones base que satisfacen las condiciones de frontera en la apertura
y se eligen como los modos de la guia de onda coaxial presentadas en [27], FJ" es la
magnitud del modo coaxdal p en la celda pequeia m y M = N, N, es el nimero total de
celdas pequenas que contiene la celda unitaria. Se debe de tomar en cuenta que los centros
de las celdas pequerias estdn desplazados del origen de referencia de la celda unitarna, por

lo que es necesario introducir las coordenadas relativas (z’,7/):
=2 —Zom; Y =Y= Yom (3.23)

donde Zo., ¥ Yom son las coordenadas del centro de la celda pequefia m con respecto al
origen definido en la celda unitana.
sustituyendo (3.22) en (3.21) y aplicando el método de Galerkin, se toma el producto
escalar con las funciones de peso ®, (2", 1) que son elegidas idénticas a las funciones base.
Las coordenadas (z”,%") nuevamente toman en cuenta la posicién de la celda pequefia
,

m:

' =z — zom; Y =Y — Yo (3.24)

donde o ¥ yom: son las coordenadas del centro de la celda pequena m' con respecto al
origen definido en la celda unitaria.
De lo anterior se obtiene:

24 Y [ B, (2",y") - U (z,y) ds
® ~ B (3.25)
fép (II)’S/) ’ LIJ:; (l‘,y) ds

ap

18

= Zl Yo+ YH [ 5q (=" ") - T, (z,y)ds f:

m=1

=
I
—

El coeficiente de acoplamiento entre dos diferentes tipos de modos (Floquet y coaxial)
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C? se expresa como:

cr = / 8, (z,9) ¥: (z,y) ds (3.26)

Los diferentes coeficientes de acoplamiento fueron calculados en |26] y se presentan en el
apéndice B.
La expresion (3.25) puede ser presentada como:

2A,, YuCyexp (=5 (k2 (z — 2") + KL, (y — "))
= 3 (o + V08 exp (=i (ki (a - ) + B (v = ) 827

ZZF’“C”exp(J(k"(x— )+ kY (y—¥)))

m=] p=1

donde k%, y k¥, soun las constantes de propagacién del modo Floquet incidente en las
direcciones z y y, respectivamente y k¥ y k¥ son las constantes de propagacién del enésimo
modo Floquet en las direcciones z y y, respectivamente.

La ecuacién (3.27) genera un sistema de ecuaciones algebraicas lineales para diferentes
valores de g en donde los coeficientes F}* son las inc6gnitas. Este sisterma puede ser
expresado en forma matricial como:

[Y?] [F] =24) (3.28)

donde los elementos de la matriz estdn dados por:

V2= (Ya+ YF)Clexp(—j (ki(z - 2") + K (y — ")) Chexp (j (kx (z — 2') + k4 (y — ¢)))
L

o0
n—=

{q = An,Yn:CZ7 €exp (—] (ki/ (I - I”) + kzl (y - y”))) (329)

La ecuacién (3.28) es la expresion que modela una red de puertos multiples en donde cada
puerto representa un modo que podrfa ser excitado, [Y;"] es la matriz de admitancias,
FJ" es la magnitud del campo del correspondiente modo coaxial <I_5p enlaceldam, {,esla
fuente de corriente equivalente y C? es el coeficiente de acoplamiento entre dos diferentes
tipos de modos.

La ecuacién matricial (3.28) se resuelve mediante el método de inversién matricial para
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conocer las amplitudes modales desconocidas F}" y asf calcular e} campo E: mediante
(3.22).

Para calcular la componente E! se considera que el campo magnético no es continuo
en las regiones donde fluyen las corrientes eléctricas a través de los cortos metélicos. Por

lo tanto, en dichas regiones se aplican las condiciones de [rontera en las regiones 1 y 2:

K

Gy X (—i (z,y,z = 0%) - H? (a:,y,z=0_)> =Zj; (3.30)

k=1

donde J, es el vector de la densidad de corriente eléctrica superficial en el corto metélico
k y K es el nimero total de cortos en la celda unitaria. A partir de la ecuacién (3.30) se
obtiene la ecuacién integral para E!:

(%) K
S (0t )T @) [ BB @)ds ==Y ABi(owe) (38D
n=1 k=1

ap

donde /, es la corriente eléctrica desconocida que fluye a través del corto k' y ﬁk(pk,gook)
es la funcién que determina la regién donde fluye la corriente eléctrica /1, y estd definida
como:

Bi(p,#) = @y, [1(r2) = 1(r1)] x [1{spp, + Bp/2) — (o) — Ap/2))/p, Ap

1{(®) y 1(p) son funciones de conmutacién y ¢, es la posicién angular del centro del
corto k. @,y es el vector radial unitario definido en la celda pequena donde se ubica el
corto k y p, es la coordenada polar local de la celda pequefia donde se encuentra el corto
k. Cabe serialar que la geometrfa del corto es definida como un sector anular de tamano
angular Ap. La ecuacién (3.31) es vélida solamente en la superficie de todas las aperturas
que pertenecen a la celda unitaria.

Aplicando nuevamente el método de Galerkin, el campo eléctrico E_fi es expandido en
un juego ortonormal de funciones base para satisfacer las condiciones de frontera en la

apertura. Estas funciones corresponden a los modos de la guia de onda coaxial definidos
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en [27):

M oo

EL=3"%" A%, (2,y) (3.32)

m=1 p=]

donde A} es la magnitud desconocida del modo coaxial p en la celda pequena m.
Sustituyendo (3.32) en (3.31) y tomando el producto escalar con &, (z”, ") se obtiene:

imﬁnvaﬂwr‘@wmzzmmm<fy ‘ (z,5)ds
"~ P moir (3.33)
_ngk_{f_? z”y”)ds
donde:

Pric = oy — Dep/2
Pax = Pox + Dp/2

®1x Y P2y definen los dngulos azirmutales que limitan al corto k, g es la posicién angular
del centro del corto k, (p,,,) son las coordenadas polares del corto k con origen en el
centro de la celda pequefla m y 71,72 son los radios interior y exterior de la ranura,
respectivamente.

La ecuacién (3.33) puede expresarse en términos de los coeficientes de acoplamiento

COomo: -
Z:l (Yo + Y )CF exp (—j (k7 (z — 2") + KL (y — ¥)))
M o
mE= ; AlChexp (j (ki (z —2') + kY (y — ¢/))) (3.34)
r2 Y2y
=- 2 & [ [ d, @y

Los campos eléctricos £ y E‘T’ satisfacen las condiciones de frontera en toda la celda
unitaria con la excepcién de las regiones de los cortos donde fluyen las corrientes eléctricas
I, por lo que es necesario aplicar las condiciones de frontera para el campo tangencial
eléctrico total E, en cada corto metalico para encontrar las 2V, N, ecuaciones adicionales
(considerando dos cortos por ranura) y asf determinar las corrientes desconocidas I,.

Considerando que el tamario del corto es muy pequefio en comparacién de la longitud
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de onda A, se puede utilizar la ley de Ohm para definir las siguientes ecuaciones:

P2y
= — 1
/ (E:‘m + Eim) dl = ;Ik, k=1,..,K=2N,N, (3.35)
k

Pk

donde E_‘,‘m y E!_ son los campos tangenciales eléctricos que existen en la apertura m,
gy es la conductancia del corto k y py, ¥ p2y determinan el trayecto donde existe la
corriente /.

Sustituyendo las ecuaciones (3.22) y (3.32) en (3.35) se obtiene:

. P2y . Loy ]
ZF:I _/ &, (< 9)l =Pox dp+z A7 /‘I’p (x’,y’)Lp:%kdp - U_k]k' k=1,..,2N:N,
p=1 Py p=1 Py

(3.36)

Entonces los sistemas de ecuaciones lineales (3.27) y (3.34) son resueltos simultédnea-

mente para encontrar los términos desconocidos A7 e ;.. De las ecuaciones (3.34) y (3.36)

bl
[1]

donde [Yj4] es la matriz cuadrada de admitancias mutuas de orden P - M, siendo P el

se obtiene la siguiente ecuacién matricial:

[0]

3.37
% (3.37)

[[YA] [Hs]
[Hel 2ol

niimero total de modos de guia de onda coaxial para aproximar el campo en la apertura.

Los elementos de la matriz pueden obtenerse mediante:

N
y{Eomtom) Comtbomt) = S (Y, 1Y H)CL T exp (=5 (KaZom + kSor)) xp (7 (K2Zom + K4yiom))

A pg
(3.38)

donde Yf”";‘ff"')’(z""‘"y om') o5 la admitancia modal mutua entre dos celdas pequeias cuyos

centros estan ubicados respectivamente en las coordenadas (Zom,Yom) ¥ (Tom, Yom') 2l

n=]

considerar los modos coaxiales p y ¢. N es el nimero total de modos Floquet para
aproximar el campo en la regién abierta.
[Hp| es la matriz de orden (P - M x K) que toma en cuenta el efecto de la inductan-

cias de las secciones anulares que determinan los cortos. Los elementos de |Hg| pueden
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obtenerse mediante:

r2 Pay

kv(IOm' '] m’) —_ 1 5 R
o)~ L / / 7 (e, Yo 95 (3.39)

Tl oy,
[Hc) es una matriz de orden (K x P - M). Los elementos de [H¢] pueden obtenerse como:

P2y

HEI(IQ;.NO!"\) = / (5” (.’Eom_)yom)l‘;):v’m( dp (340)

Piy

[Zp] es la matriz que considera la resistencia intrinseca de los cortos y estd definida
como la matriz diagonal de orden K. Los elementos diagonales de la matriz se calculan
mediante:

75 = 2 (3.41)

Tx
[A] es el vector de orden P- M de las magnitudes desconocidas de los modos de la guia de
onda coaxial. El elemento A7 es la magnitud del modo coaxal p en la apertura m. [[] es
el vector de orden K de las corrientes desconocidas que fluyen en los cortos. El elemento
I, es la corriente que fluye en el corto k. [V es el vector que define el potencial eléctrico
en Jos cortos debido al campo eléctrico calculado para el caso de las aperturas anulares
sin cortos y sus elementos se calculan mediante:

P P2\
V. = ZF;" / @y (2,4 )]y, 9P (3.42)
p=1 Pl

La ecuacién (3.37) es resuelta mediante el método de inversién matricial para encontrar
los valores desconocidos de I y A7'. De esta forma es posible determinar el campo tan-
gencial eléctrico E/ mediante (3.32). Finalmente es posible encontrar el campo eléctrico

total en el plano de las aperturas anulares con cortos sustituyendo (3.22) y (8.32) en
(3.9):

MoP

E (z,y,z=00=)Y Y (F'+AM®,(z,y) (3.43)

m=1 p=1

Una vez que se conoce ¢l campo E, en el plano de las aperturas anulares, es posible
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calcular las magnitudes de los modos Floquet. Dicho campo E, se expresa de forma
general mediante:

N N
E(z,y,2=0) = AvTw (z,9) + Y Ran(2,9) = ) Ga¥(2,3) (3.44)
n=1 n=1

Tomando el producto escalar de la ecuacion (3.44) con ¥ (z,y) se tiene:

A LR =G, = / B (z,y) T (z,9)ds (3.45)
ap

Entonces para todos los modos Floquet con excepcién del modo incidente se tiene:

Ry =G, = / By (2,) - B (2,y) ds (3.46)

ap

sustituyendo (3.43) en (3.46) obtenemos:

M P
Ra=Gn=>% (Fr'+A") Clexp(—j(ki(z-2)+ R (y—y))  (347)

m=) p=1

El campo eléctrico sobre la superficie puede presentarse como:

N
Ey(2,y,2 > 0) = Ay (z,9) exp (=jkz) + Y | RaT (z,9) xp (jBn2)  (3.48)

n=1

donde S, es la constante de propagacién del enésimo modo Floguet.

La primera componente de (3.48) representa la onda incidente que se propaga hacia
el arreglo reflectivo, mientras que la sumatoria infinita representa las ondas planas re-
flejadas. Dos de los modos Floquet reflejados (uno T'E y otro TM) se propagan en la
direccién deseada definida por los dngulos (6g,¢g). Por lo que para calcular la eficien-
cia de la conversién de los modos es posible calcular una relacién entre la densidad de

potencia de los modos deseados y la densidad de potencia de los modos incidentes, esta
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relacién se denomina pérdidas de conversién L, y estd dada por:

Yo |Ruil’ + Vi | Ra|

.= 3.49
W | A |? (3.49)

donde nl y n2 son los fndices de los modos Floquet que se propagan en la direccién
deseada (Og, pg).

3.3.2. Convergencia de la solucién de la ecuacién integral por

el método de momentos

La solucidn exacta de la ecuacién integral puede ser obtenida en principio cuando
tienden & infinito el nimero de modos Floquet para representar el campo en la regién
abierta y el nimero de modos de la gufa de onda coaxial para aproximar el campo
en la apertura. Sin embargo en la préctica, para resolver numéricamente la ecuacién
integral, el nimero total de modos Floquet (N) y el de modos coaxiales (P) tienen que
ser finitos. Entonces, €l juego de funciones base serd incompleto y los productos internos
desarrollados en el dominio espectral en la forma de una integral o sumatoria deben ser
truncados. Este truncamiento corresponde, en el dominio de la frecuencia, a filtrar la
transformada de Fourier de las funciones base mediante la plantilla de una ventana, por
lo que dichas funciones sufren una modificacién de tal forma que se pierde la informacién
de las frecuencias espaciales altas. Esta informacién espectral de las frecuencias altas que
se pierde debido al truncamiento es la que define el campo en las secciones més finas de
la estructura en el dominio del espacio. Por lo tanto, el truncamiento debe hacerse a una
frecuencia espacial lo suficienternente alta para asegurar la definicién correcta del campo
electromagnético en las secciones més finas de la celda periédica.

Para obtener resultados titiles, se requiere ademds asegurar que se ha alcanzado la
convergencia de la solucién final. Existen generalmente tres pardmetros que determinan
la convergencia del método de momentos aplicado a la solucién de un arreglo infinito [28]:
1) el mimero de funciones base para representar el campo desconocido en la apertura, 2)
el nimero de los modos de expansién para obtener los campos electromagnéticos en la
regi6én abierta, y 3) el mimero de modos incidentes y transmitidos considerado. En [28] se
ha demostrado que el método de momentos falla si el niimero de las funciones base y el
niimero de los modos de expansién son iguales. Entonces, se establece que la funcién base

de mayor orden, que tiene la mayor frecuencia espacial, determina el mimero de modos
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de expansién que son requeridos para una exactitud razonable. También se establece
que para un nimero dado de funciones base existe un limite inferior para el nimero de
modos de expansién sin que exista un limite superior para estos modos. De la teorfa
de los analisis espectral y espacial se puede ver que el nimero de funciones base y el
nimero minimo de modos de expansién debe ser proporcional a las dimensiones de la
apertura y de la celda. Sin embargo, el mimero minimo de funciones de expansién deberé
ser més grande si las funciones base tienen un espectro muy amplio con respecto a sus
expansiones modales. Si se utilizan m4as funciones base o si la apertura contiene bordes
0 secciones muy finas, entonces se requerirdn mas términos espectrales para resolver las
variaciones espaciales m4s réapidas.

Con base en la geometria de las aperturas anulares con cortos, puede observarse que
el detalle més fino corresponde a los cortos metslicos cuya geometrfa corresponde a un
sector anular. El ancho de este sector permite definir la resolucién espacial A.,,. El criterio
es que se pueda llevar a cabo a través de dicho sector cuando menos una variacién del
campo en una media longitud de onda. Tal variacién estd dada por el término cosgy o
sen gy de la funcién base 5,,43. Por lo tanto, es necesario considerar en la aproximacién
del campo en la apertura todos los términos de la sumatoria hasta alcanzar una longitud
de onda de valor 2A.;, en el corto a través de las variaciones angulares cos gy o sen gep.
Por otra parte, para obtener el niimero de modos de expansién del campo en la regién
abierta se utiliza nuevamente la resolucién espacial del corto A,,,. La variable espectral
méxima k, = |/k% + kZ debe ser igual a 27 /A, para asegurar la representacion adecuada
del campo electromagnético dispersado por el corto metélico. Por lo tanto es necesario
considerar todos los modos Floquet cuya k. sea menor o igual a (27/A.sp).

El mimero de modos de guia de onda coaxial tomados en cuenta durante la simulacién

fue de 500N, N,, mientras que el nimero de modos Floquet fue de 6000V, N,

3.3.3. Resultados de la simulacién numérica

Con base en el modelo matemético desarrollado, se analizé la dispersién de una on-
da incidente de polarizacién circular derecha sobre el arreglo reflectivo de aperturas a-
nulares con cortos desconfigurados. Se simulé numéricamente un arreglo reflectivo con
dimensiones b = d = 5mm, r1 = 1.65mm, 72 = 2.17mm y con una distancia de la
estructura periédica con la pantalla metélica de 2.8 mm. El tamano angular del corto es
10,3°. Se considera una exploracién en el plano X Z, por lo que para este caso ¢z = 0,
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Figura 3-9: Pérdidas de conversién y 4ngulo de reflexién para cuatro configuraciones
diferentes del arreglo reflectivo.

Ny, =1y Ay, =mM,/N,. Los resultados para diferentes configuraciones del arreglo son
mostrados en la tabla 3-1.

De acuerdo con los resultados presentados en la tabla 3-1, el arreglo reflectivo muestra
un excelente desempefio cuando el dngulo de reflexién 6z es menor a 45 grados. Las
pérdidas de conversién para estos casos son menores a 0.5 dB y la polanzacién de la onda
reflejada es cercana a la circular. Para dngulos més grandes se observa una distorsién de
la polarizacién circular al aumentar considerablemente la relacién axial, sin embargo, las
pérdidas de conversién son menores a 2 dB para dngulos menores a 65 grados.

La dependencia de las pérdidas de conversién con respecto a la frecuencia se observa
en la Fig. 3.9. En dicha gréfica se presentan cuatro diferentes configuraciones para angulos
de reflexién 65 de 15° ,30° ,45° y 60° a la frecuencia de 31 GHz. Puede observarse
que el cambio en la frecuencia produce un cambio en el dngulo de reflexidn si se considera
que la configuracion del arreglo reflectivo permanece constante. La grafica muestra un

muy buen desempefio en el intervalo de frecuencias analizado.
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Cuadro 3.1: Dispersién de la onda incidente de polarizacién circular a 31 GHz.

Angulo | Ay, N, | M. | Pérdidas | Relacién
de re- | (grados) de Axdial
flexién Conversién (dB)
Bx L.(dB)

(grados)

9.28 15 12 |1 0.18 0.045
10.1 16.4 11 (1 0.18 0.058
11.2 18 10 |1 0.19 0.19
124 20 9 1 0.18 0.075
14 22.5 8 1 0.17 0.07
16.05 25.7 7 1 0.18 0.1
18.8 30 6 1 0.18 0.1
20.6 32.7 11 | 2 0.19 0.36
22.8 36 5 1 0.2 0.39
25.5 40 9 2 0.21 0.11
28.9 45 4 1 0.21 0.15
31.9 49.1 11 |2 0.23 0.49
33.6 51.4 7 1 0.29 0.84
35.5 54 10 |3 0.33 1.55
40.2 60 3 1 0.29 1.13
44.7 65.5 11 | 4 0.45 0.91
46.5 67.5 8 3 0.85 2.96
50.7 72 5 2 0.86 6.39
53.7 75 12 |5 1.93 11.35
26 77.1 7 3 1.49 8.06
99.3 80 9 4 1.54 7.75
61.6 81.8 11 |5 1.25 6.13
63.3 83.1 13 | 6 1.44 6.43
64.8 84 15 |7 1.70 7.16
65.6 84.7 17 |8 1.89 7.74

110



3.4. Arreglo reflectivo de aperturas anulares con car-

gas reactivas

El ancho de banda del arreglo reflectivo propuesto estd limitado por varios factores.
En primer lugar, de acuerdo al principio de cambio de fase de Fox, el corrimiento de fase
adicional introducido en la onda reflejada es igual a 2+ y es independiente de la frecuencia.
Por lo tanto, cuando la frecuencia cambia, la direccién de propagacién de la onda reflejada
es modificada. Otro factor liritante es la dependencia con respecto a la frecuencia del
corrimiento de fase diferencial entre las componentes ortogonales I'j y I'y de la onda
reflejada. Este corrimiento es igual a 180° en la frecuencia central, sin embargo, las fases
de los coeficientes de reflexién I y I') dependen de la frecuencia de forma diferente, por
lo que dentro del ancho de banda, el desplazamiento de fase diferencial serd diferente a
180° y la condicién (3.3) no ser4, satisfecha. Por consiguiente, de acuerdo con (3.2) existe
una redistribucién de la potencia reflejada entre la onda reflejada en la direccidn correcta
y otra onda reflejada que se propaga en la direccién determinada por el 4ngulo natural
de reflexién especular.

Con el propésito de mantener un desplazamiento de fase diferencial constante sobre un
amplio intervalo de frecuencias y asi aumentar el ancho de banda del arreglo reflectivo, se
propone introducir una mayor flexibilidad en el diseno al considerar un arreglo reflectivo
de capas multiples basado en aperturas anulares con cargas reactivas. El uso de diferentes
tipos de cargas reactivas en lugar de simples cortos metdlicos y el uso de capas miltiples
introducen al arreglo valores de inductancias, capacitancias, susceptancias y longitudes
eléctricas de lineas que pueden ser optimizados para minimizar los errores de corrimiento
de fase diferencial dentro de la banda de frecuencias de trabajo.

Por otra parte, el uso de dispositivos electrénicos o electromecdnicos en lugar de
los cortos metdlicos plantea la posibilidad de controlar dindmicamente el haz reflejado
y con ello la realizacién de arreglos de fase reflectivos planos con un haz 4gil, de bajo
peso y con grandes dngulos de exploracién. Esta modificacién ademés permite tener uns
mayor versatilidad en el disefno para obtener una gran variedad de respuestas al establecer
mediante una etapa de control las diferentes configuraciones y modos de operacién del
arreglo.

El principio bésico es modificar la reactancia de un dispositivo mediante una senal
eléctrica y con ello definir las propiedades que permitan llevar a cabo una aplicacién en

particular. El caso m4s simple es utilizar un interruptor electrénico para sustituir los
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Figura 3-10: Interruptores integrados a la apertura anular

cortos metdlicos. En la Fig. 3.10 se muestra un arreglo de aperturas anulares en donde
han sido colocados en diferentes posiciones angulares los interruptores que de acuerdo a
su estado de encendido o apagado permitirdn definir una cierta configuracién.

Sin embargo, no solo es posible instalar interruptores sino cualquier tipo de impedan-
cia conmutable. Esta opcién permite tener una mayor flexibilidad en el arreglo al poder
modificar su respuesta en frecuencia y compensar las no idealidades que aparecen debido
a las limitaciones del arreglo reflectivo. De esta forma es posible optimizar el disefio para
minimizar los errores de fase en una determinada banda de frecuencias.

Para evaluar e] desempeno del arreglo reflectivo de aperturas anulares con cargas
reactivas se obtuvo su modelo matemdtico. Este modelo es similar al obtenido para el
caso de los cortos met4licos. Se considera que las cargas son elementos de pardmetros
concentrados y estdn caracterizadas por su admitancia y para simplificar el andlisis, su
geometria se define como la de un sector anular. Esta aproximacién nos permite tomar en
cuenta diferentes tipos de cargas y evaluar la inductancia parésita debida a la conexién
del elemento a la apertura anular. Entonces la ecuacién (3.36) debe modificarse para
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Figura 3-11: Coeficiente de conversién y dngulo de reflexién para diferentes configura-
ciones del arreglo reflectivo optimizado.

considerar la reactancia de las cargas:

o P2 oo Pax
dF / By (&Y ) ymy,, B0+ D AT / By (2,1 )y, 90 = I/t k=1, 2N: N,
r=l Py =t P

(3.50)
donde ¥, es la admitancia de la carga k. El procedimiento subsecuente es el mismo que
para el arreglo reflectivo con cortos metélicos. El campo eléctrico sobre el arreglo, los
coeficientes de reflexién y las pérdidas de conversién son encontrados mediante (3.43),
(3.47) y (3.49), respectivamente.

El procedimiento de an4lisis de estructuras multicapa descrito en [29] se utiliz6 para
el estudio de los arreglos reflectivos multicapa de aperturas anulares con cargas reac-
tivas [30]. El arreglo de tres capas con pardmetros optimizados b = d = 4.25mm,
7l = 1.2mm, 72 = 1.93mm, {; = 1.21mm, /; = 0.8 mm, {3 = 1.02mm y Ap = 10.3°
fue calculado y en la Fig. 3.11 se muestran los resultados para diferentes configura-
ciones del arreglo. Puede verse un significativo mejoramiento de los coeficientes de con-
versién para grandes dngulos de reflexién. Los coeficientes de conversién calculados son
mejores a -1dB en una banda de frecuencias de 8 GHz para dngulos de elevacién de hasta
60°(N; =3, N, =1, Ay, =n/3).
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Finalmente, cabe sefalar que el desarrollo de la presente investigacién permitié ex-
plorar el uso de las aperturas anulares en otras configuraciones de arreglos, tal es el caso
de los arreglos de aperturas anulares de tipo transmitivo [31] y los arreglos reflectivos
de aperturas anulares con stubs [32]. Estos arreglos permiten un control de la dispersién
de la onda incidente para direccionarla electrénicamente segiin se requiera dentro de los

sectores de exploracién de dichos arreglos.

3.5. Alcances y limitaciones del modelo matematico

La principal ventaja del método desarrollado es la representacién modal del campo
electromagnético en cualquier punto de la regién abierta del arreglo. Con lo cual es posible
encontrar los coeficientes de reflexién de los diferentes arménicos que se propagan ante
la incidencia de una onda plana. Fsta caracteristica hace que sea posible determinar la
eficiencia de la conversién de una onda plana incidente de polarizacién circular en una
onda plana reflejada de polarizacién eliptica que se propaga en la direccién deseada.

El modelo es ttil para analizar SSF y arreglos reflectivos y transmitivos de aper-
turas anulares con cortos y cargas ubicadas uniformemente y no uniformemente. La
ruetodologia desarrollada para considerar en el modelo la distribucién de fase lineal pro-
gresiva puede ser aplicada a otro tipo de elementos.

El modelo matem4tico desarrollado considera una estructura periédica de extension
infinita. Por lo tanto, el patrén de radiacién del arreglo infinito considera que el 16bulo
principal y los l6bulos secundarios estdn expresados a través de funciones delta en las
respectivas direcciones determinadas por la configuracién del arreglo. El nivel del l6bulo
principal con respecto a los 16bulos secundarios puede ser calculado cuantitativamente a
través de este modelo. Sin embargo, cuando se trata de un arreglo de dimensiones finitas,
el ancho de los haces de radiacién se veran ensanchados debido al truncamiento de la
estructura. Por lo que para calcular el patrén de radiacién de una estructura finita en
particular se requiere de un anilisis que considere las dimensiones fisicas y la geometria
del arreglo.

Una himitacién en cuanto al método numérico es que cuando se consideran celdas
periédicas muy grandes (formadas por muchas celdas pequenas), el método requiere de

muchos recursos de memoria y de tiempo de procesamiento.
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3.6. Conclusion

En este capftulo se presenté el anilisis electrodindmico para un arreglo de fase re-
flectivo basado en aperturas anulares con cargas considerando una distribucién de fase
lineal entre los elementos adyacentes. El nuevo modelo matemdtico desarrollado permite
consi- derar el fuerte acoplamiento electromagnético entre los elementos de un arreg-
lo periédico infinito con celdas pequetias adyacentes desconfiguradas para obtener los
pardmetros de dispersién del arreglo reflectivo ante la incidencia de una onda plana que
incide normalmente sobre su superficie.

El arreglo reflectivo de aperturas anulares con cortos ubicados uniformemente utiliza el
principio de cambio de fase para desarrollar principalmente convertidores de polarizacién.
Sin embargo, al posicionar los cortos de manera no uniforme se puede introducir una fase
progresiva entre las celdas adyacentes para redirigir el haz reflejado segin se requiera.

El arreglo reflectivo de aperturas anulares con cortos ubicados no uniformemente pre-
senta un control efectivo del dngulo de reflexién para la onda plana de polarizacién circu-
lar que incide normalmente sobre la estructura. Definiendo adecuadamente las posiciones
angulares de Jos cortos es posible redingir el haz hacia direcciones de hasta 65 grados en
el 4ngulo de elevacién con pérdidas de conversién menores a 1.5 dB. Los mejores resul-
tados con pérdidas de conversién menores a 1 dB se obtuvieron para angulos menores
a 45 grados. Sin embargo, la posibilidad de utilizar cargas reactivas en vez de cortos
metélicos y el disefio multicapa permiten optimizar el disefio para reducir los errores de
fase diferenciales en la banda de frecuencias de interés.

Con el uso de dispositivos de control electrénicos o electromecénicos, como diodos
PIN, varactores, FETs o MEMS, es posible controlar dindmicamente las caracteristicas
de exploracién del arreglo. La integracién del desplazador de fase al elemento radiador
mediante técnicas de fabricacién planares con base en los resultados de la presente in-
vestigacién permite el desarrollo de arreglos de fase planos, ligeros, de alta velocidad de
conmutacién y de bajo costo.
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Capitulo 4

Verificacion Experimental del
Modelo Matematico

4.1. Introduccion

La caracterizacién de arreglos de fase y superficies selectivas de frecuencia es muy
importante para asegurar que se ha alcanzado cumplir con las especificaciones de diseno,
especialmente cuando se trata de disefios de alta sintonizacién y precisién en la explo-
racién. Las caracteristicas de reflexién de las superficies selectivas de frecuencia, asf como
de los arreglos reflectivos pueden ser medidos por varias técnicas. Una de ellas es la prue-
ba del coeficiente de reflexién de un arreglo de tamario finito en una cdmara anecoica. [1].
El montaje de medicién utiliza antenas de tipo bocina de ganancia estandar para trans-
misién y recepcién. Al cambiar la polarizacién de la antena de vertical a horizontal, es
posible medir las caracteristicas de reflexion TE y T M del arreglo entre las dos antenas.
Sin embargo, debido a la fuerte difraccién de los bordes del arreglo, se introducen datos
erréneos en la medicién. Estas difracciones son atribuibles al gran ancho de haz de la
antena de bocina y al pequefio tamarno relativo del arreglo a medir.

Ademds, resulta complicado, desde el punto de vista préctico, la medicién de un
arreglo de fase debido a que todos sus elementos deben ser excitados con una amplitud y
fase apropiadas, ademés de que el patrén de radiacién debe medirse en la zona lejana de
la antena. Por otra parte, la validacién de los disenos conlleva a la fabricacién de paneles
de prueba relativamente grandes, sobre todo cuando son de interés las propiedades del

arreglo en grandes dngulos de incidencia. Sin embargo, para 4ngulos de incidencia muy
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grandes (60-85 °) el tamano del panel se vuelve poco manejable.

Estas situaciones dificultan la caracterizacién de los arreglos de fase y representan un
problema serio debido a la necesidad de llevar a cabo modificaciones en los elementos
durante la optimizacion del diseno. El desarrollo y caracterizacién de arreglos de cientos
o miles de elementos seria demasiado costoso y tardado.

Una solucién a este problema es la caracterizacién de un solo elemento radiador que
considere los efectos del acoplamiento mutuo y, con base en la distribucién de los e-
lementos en el arreglo, sea posible determinar la respuesta del arreglo total. Entonces
se necesita medir un pequeno arreglo que posea solo algunos elementos alrededor del
elemento a medir para considerar los efectos del acoplamiento electromagnético. Se con-
sidera que los elementos contiguos pueden tener un fuerte efecto sobre el elemento de tal
forma que este pequefio arreglo pueda ser una buena aproximacién del arreglo grande.
Sin embargo, esta aproximacién es aceptable cuando las direcciones de exploracién son
cercanas a la transversal. Este método se vuelve poco fiable cuando dichas direcciones se
alejan de la direccién normal del arreglo.

4.2. Simulador de guia de onda

Un método de medicién alternativo es el simulador de gufa de onda [2]. Con este méto-
do es posible representar con precisién un arreglo infinito con un nimero muy pequefio
de elementos. La periodicidad de la malla del arreglo, combinada con las simetrias de la
reticula, del elemento y del modo de excitacién, permite la derivacién de una transicién
equivalente de la gufa de onda al utilizar los principios de la imagen especular. Estas
transiciones de la gufa de onda simulan el desemperio del arreglo bajo ciertas condiciones
del angulo de exploracién.

El principio del simulador de gufa de onda es que las paredes de la gufa actian como
pares de planos imagen que simulan un ambiente periédico infinito para la estructura
encerrada en la gufa. Este método hace posible llevar a cabo mediciones de laboratorio
bajo condiciones controladas y ofrece varias ventajas [3], entre las que se sobresalen: a)
desarrollo rapido de prototipos usando pequefias muestras, b) control en las mediciones de
laboratorio para asegurar exactitud en los 4ngulos y en las condiciones de polarizacién, c)
exactitud en la simulacién de d4ngulos de incidencia grandes, d) caracterizacién completa
de los pardmetros de dispersién S, e) simulacién de arreglos y superficies activas usando

circuitos de control de facil configuracion y f) inferencia de las pérdidas intrinsecas al
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conocer las ondas transmitidas y reflejadas.

Sin embargo, el método también presenta limitaciones [3|, entre las més importantes
se tienen: a) el ancho de banda es determinado por el modo dominante de la guia de
onda y el dangulo de incidencia estd en funcion de la frecuencia, b) simula solo algunos
dngulos de exploracién, c) la polarizacién es solamente T'F para estructuras de guia de
onda convencionales, d) los elementos deben ser simétricos en el plano de incidencia, e)
las fugas en los bordes imitan la exactitud, f) la periodicidad debe de ser una fraccién
entera de las dimensiones de la guia y g) la frecuencia de resonancia del arreglo puede
caer fuera del ancho de banda de la guia de onda.

No obstante, algunas de las limitaciones de la gufa de onda pueden superarse, por
ejemplo, el intervalo del 4ngulo de incidencia puede ser modificado al cambiar las dimen-
siones de la gufa de onda, lo que requiere de la construccién de un nuevo simulador de
gufa de onda y de una muestra para cada configuracién. El desempeno de una estructura
puede ser evaluado sobre un mayor intervalo de frecuencias al cambiar a una diferente
banda de gufa de onda, aunque en este caso el nimero de elementos usados en la muestra
debers ser modificado. Otro recurso es que la muestra puede ser embebida en un dieléc-
trico para desplazar la frecuencia de resonancia de tal forma que se encuentre dentro de
la banda de la guia de onda.

El principio del simulador de guia de onda establece que se pueden introducir paredes
metélicas en ciertas ubicaciones del arreglo sin modificar la distribucién del campo. Esta
condicién representa que una gufa de onda radia dentro de una guia de onda més grande.
Entonces, se puede obtener una transicién de guia de onda equivalente a un arreglo
infinito para ciertas condiciones del dngulo de exploracién.

La validez del método del simulador de guia de onda se desarrolla en [2] y establece
lo siguiente: Considerando una onda plana uniforme que incide sobre un arreglo infinito
a un 4dngulo en particular y con una polarizacién tal que el vector del campo eléctrico o
el del magnético coincida con el plano de incidencia. Si los elementos estan espaciados de
forma muy cercana en comparacién con una longitud de onda, entonces solamente una
onda reflejada se propagard hacia afuera del arreglo, esto corresponde al caso cuando
no se forman méaximos principales secundarios. La onda reflejada es entonces una onda
plana uniforme en un 4ngulo igual y opuesto al 4ngulo incidente. Si ahora consideramos
una onda incidente desde la segunda direccién y polarizada de tal forma que el mismo
vector de campo est4 en el plano de incidencia, entonces se producird una onda reflejada

en la primera direccién. Debido a la simetria, los coeficientes de reflexién seran idénticos
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en ambos casos.

Si suponemos ahora que ambas ondas planas estdn incidiendo simultdneamente, en-
tonces también existirdn ambas ondas reflejadas y por el principio de superposicién, el
coeficiente de reflexién de las ondas combinadas es idéntico al de las ondas individuales.
Si las dos ondas incidentes son iguales en amplitud, entonces una serie regular de planos
nulos existirs debido a la interferencia entre las dos ondas incidentes cruzadas. Asimismo,
una serie regular de planos nulos existird para el par de ondas reflejadas. Estos planos
nulos coinciden con aquellos formados por el par de ondas incidentes debido a que los dos
coeficientes de reflexién son los mismos, por lo tanto, existira una serie regular de planos
nulos para la situacién combinada de pares de ondas incidentes y reflejadas.

La cantidad particular de campo que es elegida para caracterizar los planos nulos
es el campo tangencial eléctrico, por lo que pueden colocarse paredes conductoras en
cualquiera de estos planos nulos sin alterar los campos en parte alguna. Sin embargo,
los planos nulos no existen en la vecindad inmediata de los elementos del arreglo debido
a los campos reactivos que rodean a los elementos. Para rectificar esta situacién, es
necesario que los planos nulos coincidan con los planos de simetria de los elementos del
arreglo. Entonces los campos reactivos no alteran los planos nulos debido a que tanto la
estructura del arreglo como los campos son simétricos con respecto a cualquiera de estos
planos particulares.

En un arreglo plano existen varias direcciones en las que existen planos de simetria.
La Fig. 4.1 muestra los planos de simetria para un arreglo rectangular con elementos
circulares. Ahora bien, con una combinacién particular de cuatro ondas planas incidentes
cruzadas es posible obtener planos nulos que coincidan con dos juegos ortogonales de
planos de simetrfa. Estos planos pueden ser los planos horizontales y verticales. Cada
una de las cuatro ondas debe tener el mismo angulo de incidencia y el mismo vector
en el plano de incidencia. Entonces, el coeficiente de reflexién de una sola onda plana
es el mismo que el de la combinacién de cuatro ondas planas y las paredes conductoras
pueden ser colocadas en cada uno de los planos nulos sin que esto afecte los campos.
Puede observarse de la Fig. 4.1 que este juego de planos conductores forman una guia
de onda rectangular. Por lo tanto, una gufa de onda rectangular que estd terminada
con un arreglo apropiado de unos pocos elementos provee los campos que permiten una
simulacién exacta de la reflexién de un arreglo infinito donde incide una onda plana
apropiada.

En el presente trabajo se utilizé el método del simulador de guia de onda para verificar
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Figura 4-1: Simulador de gufa de onda

los modelos matemdticos desarrollados. Se construyeron los diferentes diafragmas que
contienen los elementos del arreglo de tal forma que se aseguren las condiciones apropiadas

para efectuar la simulacién.

4.2.1. SSF basadas en aperturas anulares con cortos

Para verificar experimentalmente el modelo matemético de la superficie selectiva de
frecuencia se fabricé un diafragma que contiene dos celdas unitarias de la superficie
periédica [4] tal como se muestra en la Fig. 4.2. Los pardmetros del arreglo son b =
11.43 mm, d = 10.13 mm, 71 = 3.8 mm, 72 = 4.5mm y Ap = 9.7°. Estas celdas fueron
impresas sobre el sustrato dieléctrico con una permitividad relativa de 3.4 y un grosor de
0.51mm.

El diafragma se instal6 en la seccién transversal de la guia de onda rectangular WR-
90. La dispersién del modo T'Fyg en la guia de onda es equivalente a la dispersién del la

onda incidente plana sobre la superficie cuando el 4ngulo de incidencia @ es igual a:
= sen™! ()\/4b)
donde A es la longitud de onda y b es la dimensién de la celda unitaria en la coordenada

z. Los resultados medidos en la guia de onda en comparacién con los calculados son muy
cercanos entre si y se muestran en la Fig. 4.3.
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Figura 4-2: Diafragma del simulador de guia de onda de la SSF de aperturas anulares
con cortos.
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coeficiente de reflexidén

Figura 4-3: Comparacién entre los coeficientes de reflexién computados y los medidos en
el simulador de gufa de onda de la SSF de la Fig. 4.2.
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Figura 4-4: Diafragma del simulador de guia de onda para la SSF de aperturas anulares
con cargas reactivas

4.2.2. Arreglo periédico basado en aperturas anulares con car-

gas reactivas

La verificacién experimental del modelo matemético del arreglo periédico basado en
aperturas anulares con cargas reactivas se llevé a cabo por el método del simulador de
gufa de onda [5]. Por lo que se construy6 un diafragma que contiene solamente una celda
unitaria de la superficie con las siguientes dimensiones: b = 22.86 mm, d = 10.13 mm,
rl = 3.5 mm y 72 = 4.03 mm. Este diafragma es mostrado en la Fig. 4.4 y posee
dos diodos PIN HPND 4038 conectados en el eje vertical y se construyé utilizando un
sustrato dieléctrico con &, = 2.40 y un grosor A = 0.102 mm. Con el propésito de
aplicar los voltajes de polarizacién a los diodos PIN se utilizaron stubs en los ejes vertical
y horizontal. Adicionalmente se agregaron capacitores de RF para poner en corto el
stub horizontal. Este diafragma se instal6 en la seccién transversal de una gufa de onda
rectangular WR-90. La dispersién del modo T'Ej, de la guia de onda rectangular sobre
el diafragma es equivalente a la dispersién de la superficie de dos ondas planas incidentes
TE de magnitudes iguales y fases opuestas.

La magnitud del coeficiente de reflexién fue medida para diferentes valores del voltaje
de polarizacién en inversa que se aplicaron a los diodos PIN. Los datos experimentales
fueron aproximados por las curvas simuladas mostradas en la Fig. 4.5. El diodo PIN en
inversa fue modelado mediante la conexién en paralelo de un capacitor C' y de un resistor
R. De acuerdo a los datos presentados en la grafica de la Fig. 4.5, la capacitancia del
diodo PIN polarizado en inversa con un voltaje de 30 V es estimada en 0.052pF y el

resistor R en 4k€2. Estos valores fueron seleccionados para ajustar la curva experimental.
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Figura 4-5: Comparacién entre los coeficientes de reflexién computados y los medidos en
el simulador de guia de onda de la SSF de la Fig. 4.4.

La hoja de especificaciones del fabricante indica que dicha capacitancia se encuentra entre
0.045 y 0.065 pF, por lo que en la grafica aparecen las curvas de las simulaciones para los
valores miimo y maximo de C. Puede observarse que de acuerdo a los datos obtenidos,
el modelo matemético obtenido es adecuado.

Las propiedades de conmutacién del simulador de guia de onda fueron investigadas.
Cuando los diodos estan polarizados en inversa, el diafragma del simulador es predomi-
nantemente transparente a la onda incidente cuya frecuencia es cercana a la frecuencia de
resonancia, sin embargo, al polarizar los diodos en directa con 50mA la onda incidente

es fuertemente reflejada por el diafragma. Estos resultados se muestran en la Fig. 4.6.

4.2.3. Arreglo reflectivo de aperturas anulares con cortos met4li-

cos ubicados no uniformemente

Para, verificar experimentalmente el arreglo reflectivo de aperturas anulares con cortos
ubicados no uniformemente [6] se construyeron dos diafragmas metélicos. El primero se
muestra en la Fig. 4.7 y contiene dos aperturas anulares con cortos. Las aperturas fueron
hechas mediante fotolitografia en un sustrato dieléctrico con &, = 3.4 y h = 0.51mm. El

dngulo entre el eje horizontal y los ejes que determinan las posiciones angulares de los
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Figura 4-6: Coeficiente de reflexién medido en el simulador de guia de onda para la SSF
cargada con diodos PIN.

cortos son 45 y 135 grados. Los radios interior y exterior de la apertura son 3.78mm y
4.47mm, respectivamente. El ancho angular del corto es 9.7°. Este diafragma fue instalado
en la seccién transversal de la guia de onda rectangular WR-90. La dispersién del modo
de gufa de onda TE,; sobre el diafragma equivale a la dispersién del modo Floquet
correspondiente sobre el arreglo de aperturas anulares con cortos.

En la Fig. 4.8 se muestra la comparacién entre el coeficiente de reflexién medido en
la gufa de onda y el calculado a través del modelo matemético del arreglo de aperturas
anulares con cortos. Puede observarse una buena coincidencia entre ambos resultados.

El segundo diafragma metélico posee también dos aperturas anulares con cortos tal
como se muestra en la Fig. 4.9 y fue desarrollado sobre un sustrato dieléctrico con permi-
tividad relativa de 3.38 y grosor de 0.51mm[5]. El dngulo entre el eje horizontal y el eje
que determina la posicién angular de los cortos metélicos es de 45 ° . Los radios interior y
exterior de la ranura son 3.74 y 4.52mm. El tamaio angular del corto metélico es de 9.7°
. Este diafragma fue instalado en la seccién transversal de la guia de onda rectangular
WR-90, La dispersién del modo de gufa de onda T'Fy4 en este diafragma es equivalente a
la dispersién del modo Floquet TE en el arreglo de aperturas anulares con cortos con los
siguientes pardmetros: N, = 4, N, = 2, b = 11.13mm, d = 10.16 mm, r1 = 3.74mm y
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Figura 4-7: a) Diafragma de control del simulador de guia de onda. b) arreglo de aperturas
anulares con cortos.

72 = 4.52 mm. La comparacién entre el coeficiente de reflexién medido en el simulador de
gufa de onda y el coeficiente de reflexién computado de la dispersién de una onda plana
en el arreglo de aperturas anulares con cortos es mostrado en la Fig. 4.10. Nuevamente

puede observarse una buena coincidencia de los resultados.

4.2.4. Arreglo reflectivo de aperturas anulares multicapa

Finalmente, se comprobé experimentalmente el modelo multicapa [5]. Dos diafragmas
de metal con dos aperturas anulares con cortos cada uno fueron apilados sin que exista
una separacién entre ellos tal como se muestra en la Fig. 4.11. Las aperturas fueron hechas
sobre un sustrato dieléctrico de permitividad relativa de 3.38 y grosor de 0.51 mm. Los
radios interior y exterior del primer diafragma fueron 2.8 y 3.5 mm, respectivamente,
mientras que para el segundo diafragma fueron 3.2 y 3.9 mm, respectivamente.

Los diafragmas apilados fueron instalados en la seccién transversal de la guia de
onda rectangular WR-90 y la dispersién de este diafragma multicapa es equivalente a
la. dispersién del correspondiente modo Floquet del arreglo periédico de dos capas con
aperturas anulares con los pardmetros N, = 1, N, = 1, b = 11.13mm y d = 10.16 mm.

Debido a la distancia nula entre los diafragmas se debe de considerar un gran mimero
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Figura 4-8: Comparacién entre el coeficientes de reflexién computado y el medido en el
simulador de gufa de onda de la SSF de la Fig. 4.7a.
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Figura 4-9: a) Diafragma de control del simulador de guia de onda. b) arreglo de aperturas
anulares con cortos.
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Figura 4-10: Comparacién entre el coeficientes de reflexién computado y el medido en el
simulador de guia de onda de la SSF de la Fig. 4.9a.

Figura 4-11: Diafragma del simulador de gufa de onda del arreglo de aperturas anulares
de dos capas.
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Figura 4-12: Comparacion entre el coeficientes de reflexién computado y el medido en el
simulador de guia de onda de la SSF de la Fig. 4.11.

de modos Floquet en la simulacién numérica. El orden de la GSM usada para calcular
la dispersién de los diafragmas apilados fue 350. La comparacién entre el coeficiente de
reflexién medido en el simulador de gufa de onda y el coeficiente de reflexién computado
para el arreglo de dos capas de aperturas anulares es mostrado en la Fig. 4.12. Puede

observarse una buena coincidencia entre las caracteristicas medidas y las calculadas.

4.3. Conclusion

La verificacién experimental del modelo matemético fue llevada a cabo mediante el
simulador de gufa de onda. Los experimentos fueron disefiados para comprobar diferentes
aspectos del modelo. Se comprobaron las caracteristicas de reflexién del arreglo periédi-
co de aperturas anulares en tres condiciones, (1) con cortos metélicos, (2) con cargas
reactivas y (3) en un arreglo multicapa. Los resultados medidos en el simulador y los
resultados calculados por el modelo matemético muestran una muy buena coincidencia.
Las discrepancias obtenidas entre los valores computados y los valores medidos experi-
mentalmente en las diferentes frecuencias de resonancia para los diferentes arreglos son
menores al 2%. Por lo que se puede concluir que el modelo desarrollado es adecuado para
el andlisis y disefio de estructuras periddicas basadas en aperturas anulares con diferentes
tipos de cargas.

132



Bibliografia

[1] T.Cwik et al., IEEE Antennas Propag. Newsl., Abril 1987.

[2] P. W. Hannan, and M. A. Balfour, “Simulation of a phased array antenna in
waveguide,” IEFFE Trans. Antenna Propagat. AP-13, 342, 1965.

[3] R. A. Pearson, B. Philips, K. G. Mitchell, and M. Patel, “Application of waveguide
simulators to F'SS and wideband radome design,” Advances in Electromagnetic Screens,
Radomes and Materials (Digest No: 1996/270), IEE Colloquium on ,24 Oct. 1996 pp.
7/1-17/6

[4] A.E. Martynyuk, and J. I. Martinez Lopez, “Frequency selective surfaces based on
shorted ring slots,” Flectron. Lett. 1°* March 2001, vol. 37. no. 5, pp. 268-269.

[5] A. E. Martynyuk, J. I. Martinez Lopez, and N. A. Martynyuk, “Spiraphase type
reflectarrays based on loaded ring slot resonators,” IEEE Trans. Antennas Propagat.
vol. 52, no. 1 Enero 2004, pp. 142-153

[6] A. E. Martynyuk, and J. I. Martinez Lopez, , “Reflective antenna arrays based on
shorted ring slots,” IEEE International Microwave Symp. Digest, vol. 2, 20-25 May.
2001, pp. 1379-1382.

133



Conclusiones

La investigacién sobre arreglos periédicos basados en aperturas anulares con cargas
muestra que las estructuras basadas en dichas aperturas poseen excelentes pardmetros
para ser utilizadas en diferentes aplicaciones. Entre las mds importantes se tienen las
superficies selectivas de frecuencia, los convertidores de polarizacién y los arreglos de fase
de tipo reflectivo.

Las conclusiones principales del presente trabajo se enuncian a continuacién:

1. Los nuevos elementos de arreglo de fase basados en aperturas anulares con cargas
integran el radiador plano junto con su desplazador de fase con el propésito de

desarrollar arreglos de fase planos de alta tecnologia y bajo costo.

2. El desarrollo de los modelos matema&ticos de onda completa de los arreglos periédi-
cos basados en aperturas anulares con cargas permite la simulacién numeérica de
estructuras periddicas con celdas desconfiguradas para considerar una distribucién
de fase lineal progresiva entre los elementos del arreglo y estima la interconexién
electromagnética de sus elementos bajo la consideracién de un arreglo de extensién
infinita cuya pantalla metélica es infinitesimalmente delgada.

3. Las superficies selectivas de frecuencia basadas en aperturas anulares con cortos
permiten obtener diferentes frecuencias de resonancia de acuerdo a la ubicacién y
al ndmero de cortos. Se demostré un intervalo de sintonizacién de aproximadamente

una octava de frecuencia.

4. La sustitucién de cortos metélicos por capacitores variables demostré que el incre-
mento de la capacitancia produce una reduccién de la frecuencia de resonancia del
arreglo mayor a una octava. Con el uso de dispositivos como varactores o diodos
PIN puede obtenerse un rdpido ajuste electrénico de la frecuencia de resonancia.
Ademés, el uso de cargas de baja impedancia convierte la superficie selectiva en una
estructura reflectiva. Por lo tanto, los diodos PIN o interruptores MEMS pueden
ser usados como cargas conmutables para transformar la superficie selectiva en una

estructura activa.

5. El arreglo reflectivo de aperturas anulares con cortos metdlicos ubicados uniforme-

mente puede ser usado para el disefio de convertidores de polarizacién. Se demostré
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una aplicacién de un convertidor de polarizacién con un nivel de polarizacién cruza-
da mejor a 20 dB en un ancho de banda del 20 %.

6. El arreglo reflectivo de aperturas anulares con cortos no ubicados uniformemente
permite un control efectivo del 4ngulo de reflexién para la onda incidente de pola-
rizacién circular al colocar apropiadamente los cortos. Se demostré para un arreglo
reflectivo de una capa en la banda Ka que la onda incidente puede ser redirigida
en un amplio sector de exploracién del arreglo. Se obtuvieron direcciones de refle-
xi6n determinadas por dngulos de elevacién hasta de 65 grados con coeficientes de
conversién menores a 1.5 dB. Los mejores resultados con coeficientes de conversién

menores a 1dB se obtuvieron para dngulos menores a 45 grados.

7. Los resultados numéricos fueron verificados experimentalmente mediante el simu-
lador de guia de onda obteniendo una muy buena coincidencia. Las discrepancias
obtenidas entre los valores computados y los valores medidos experimentalmente
en las diferentes frecuencias de resonancia para los diferentes arreglos son menores
al 2%.

8. Los arreglos de aperturas anulares con cargas reactivas pueden ser considerados
como antenas reconfigurables de alta flexibilidad. La rapidez en la reconfiguracién
es posible cuando las cargas reactivas son implementadas mediante el uso de dis-
positivos de control de microondas como diodos PIN, varactores, transistores o
MEMS.

Los resultados de la presente investigacién fueron publicados en dos articulos en re-
vista y cuatro articulos en congreso, incluyendo el més reciente simposio en el drea de

tecnologia y sistemas de arreglos de fase llevado a cabo en el 2003.
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Apéndice A

Estructuras peridédicas planas

infinitas y modos Floquet

En este apéndice se presenta la formulacién modal para la representacién del campo
electromagnético en una estructura periédica plana infinita desarrollada en [1] .

La Fig. A.1 muestra una estructura periédica plana en el plano XY en z = 0. La
periodicidad es invariante a lo largo de dos coordenadas generales oblicuas, s1 y s2, que
permiten dividir el plano en celdas unitarias similares y con la celda central efgh. La
celda unitaria es de la forma de un paralelogramo con longitudes b y d en las coordenadas
sly s2, respectivamente. La periodicidad geométrica también existe en las coordenadas
y ¥, siendo b, y d,, las dimensiones de la celda en las coordenadas x y y, respectivamente.
Por simplicidad el eje sl se hace coincidir con el eje  y « es el dngulo entre el eje z y el

eje s2.

Los indices (m',n’) representan una asociacién con la fuente de excitacién y cada una
de las celdas unitarias es especificada por dichos indices que determinan las coordenadas
s1y 52 del centro de la celda. El centro de la celda puede ser representado por un vector

de posicién 8y, dado por la condicién de periodicidad:
G = by + 1'dds (A1)
donde d;; y @,2 son los vectores unitarios a lo largo de los ejes s1 y s2, respectivamente.
Se requiere ademds de una consideracién de periodicidad de fuente que establece que

la fuente o excitaciéon en cada celda sea idéntica en amplitud pero con una distribucién
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m=1 m=0 m=1

Figura A-1: Estructura periédica en el plano XY.

de fase lineal progresiva de tal forma que la fase de los campos en el centro de la celda
(m/,n') estd dada por:
wm’n’ = mlwsl + nlst

con la excitacién V., dada por:
Vm'ﬂ' = ‘/00 exp (—jml¢sl - jnlw.ﬂ) (A2)

donde Vg es la amplitud de la onda de excitacién, j = v/—1y 9,,,¥,, son los corrimientos
de fase fijos progresivos entre elementos a lo largo de las coordenadas sl y s2, respec-
tivamente. Por lo tanto, los campos resultantes en las celdas (f, g) y (h,t) satisfacen la
sigulente condicién de periodicidad:

€ (579) = € (Sm) exp (=5 (f = h) sy — (9 — ) ¥2) (A.3)

donde £ denota ya sea el campo eléctrico o el campo magnético. Por lo tanto, si las
condiciones de periodicidad (geometria y fuente) son satisfechas, entonces los campos
en las diferentes celdas son idénticos excepto por la distribucién de fase lineal. En este
andlisis se considera la variacién arménica del tiempo exp (jwt) y por simplicidad en la
notacién se suprime.

En la presente expansién de modos Floquet, la periodicidad se asume de forma gen-

eral sobre el plano XY y se utilizan invariablemente las coordenadas rectangulares. La

137



expansién empieza con la definicién de los potenciales Hertzianos escalar y vectorial, ¥
y II, respectivamente. ¥ y II son soluciones de las siguientes ecuaciones de Helmholtz en
la regién libre de fuentes:

0 (A4)

(V2+ K ¥

(V2+ k) =0 (A.5)

Las ecuaciones (A.4) y (A.5) estdn sujetas a las condiciones de periodicidad (A.1) y (A.2).
Modos Floquet escalares
De acuerdo con el teorema de Floquet, un juego completo de soluciones de la onda
escalar (A.4), sujeto a las condiciones de periodicidad, denotado por fi.., puede ser escrito

Cormo:

2
fran = €xXp (£7K51,2) exp [—j (@) s1-j (%f") s2]

m,n =0,+1,42, ... (A.6)

donde k7, , es la constante de propagacién del modo Floquet mn en la direccién z.

Las fases progresivas 1,,, 1,, son determinadas por la condicién de periodicidad
de fuente, que es especificada por la direccién del apuntamiento del haz definida en
coordenadas esféricas por los dngulos de elevacién 6 y azimutal ¢ de la onda escalar
bajo consideracién. Para derivar una relacién entre las fases progresivas y la direccién de
apuntamiento del haz, se considera una onda plana con un vector de propagacién k dado
por:

k=k (@ senfcosg + d,senfseng + @, cosf) (A.7)

donde @, @, y @, son los vectores unitarios en los €jes z, y y z, respectivamente. Por lo
tanto el término exp (— 7 k- F) corresponde a una onda plana transmitida desde el origen
de coordenadas a una regién distante en la direccién angular (6, ¢). 7 es el vector de
posicién.

Para expresar la ecuacién (A.6) en coordenadas Cartesianas puede observarse que:

sl=z—ycotax

§2=_"Y (A.8)



por lo que la expresién (A.6) en coordenadas Cartesianas queda:

_ (Y. +2mm (%, + 27 2rm
mn = -k, - — - -
[ exp (—jk;,,) exp [ J ( b ).’1: ]< dsen btan y

m,n=0,+1,+2, ... (A.9)

Los modos Floquet escalares f,, en la ecuacién (A.9) son ondas planas con frentes de
fase discretos para diferentes indices (m,n). Para m = n = 0, foo es una onda plana
escalar que se propaga en la direccién del vector k.

¥, y ¥, son las diferencias de fase entre los campos de las celdas adyacentes a lo largo

de los ejes z y y, respectivamente y estdn dadas por:
Y, = /_c'-d'x = kb, senf cos

Y, = k-d, = kd,senfsengp (A.10)

Se puede escribir (A.9) de forma compacta como:

fmn = €xp (i]k:n.nz) €xp (_]k;nx - ]k?nny) = €xXp (i]kfnn) €Xp (_]E:nn : F) (All)

donde:

2
ki, = ksenfcosyp + me

2mn 2mm

k¥ = ksennfseny + —
mn g dsena btana

(knn)? = (k2" + (KS,,)?
(kzn)* = B = (KL,,)"
t = xd, +ya,
kT =a.kE +a,ky,
m,n =0,+1,+2, ... (A.12)

donde k%, y k¥, son las constantes de propagaciéon del modo Floquet mn en las direc-

ciones z y y, respectivamente. Los modos Floquet escalares 9,,, son soluciones norma-
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lizadas de la ecuacién de onda escalar homogénea de dos dimensiones:
(V2 + (krn)?] Wpnn (z,9) =0 (A.13)

sujeta a las condiciones de periodicidad, donde:

5 o
2 _ - R
Vo= 52 T o

Los modos Floquet escalares pueden expresarse como:

1
mn (L,Y) = ——=exp (—jki,.x — jkY .y (A.14)
Pmn (,Y) T p(-J Jkiny)
Los modos Floquet escalares son ortonormales, esto es:
/ Do * Wiz dy = 81 67 (A.15)
ap

donde “ap” denota el drea de cualquier celda peri6dica, el simbolo * denota conjugacién
compleja y (mles la funcién delta de Kronecker igual a 1 para m = m’ y 0 param # m'.

Entonces los modos Floquet escalares completos ¥,,,, estdn dados por:
Urnn = Yy €xp (£ 5k 2) (A.16)

Modos Floquet vectoriales
Ahora es posible presentar los campos para los modos TE y TM y los modos Floquet
vectoriales.

1. Modos TE

La teorfa bésica de los modos Floquet es idéntica a la desarrollada en las gufas de

onda cilindricas uniformes. Para cada modo Floquet TE se tiene que:

E.=0, H,= (k" )%, exp(£jk?,.2) (A.17)
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Los campos transversales son:

o 1 k*
H, =+ J mn2vTHz
(kmn)
E"r = ]w“Q&'z X VTHZ = iZlmn[iz X _’T (A]‘8)
(kmn)
donde: X
wps
Zimn = = A.19
! Ylmn k"z’m ( )

Zimn ¥ Yimn son la impedancia y la admitancia modal T'E, respectivamente.
El subindice “1” denota el modo TF.

El potencial vectorial eléctrico Hertziano i), para la solucién del modo TE es:
Tlh = @t (2,) XD (Ejk71n2) (A.20)

Los modos Floquet vectoriales son usados para representar los campos transversales. Los

modos Floquet vectoriales T E son:

= 1 kY k%
Vimn = | ", — —a, —j(zk;, kY A2]
(09 = dsen a (k;m“ ) sk <) (A2

Estos modos son ortonormales, esto es:

Im/n/

/ Upn - UL dzdy = 07 67 (A.22)

ap
Entonces se puede escribir para cada modo TE:
ET = _w“k‘;m\i;lmn (:E) y) €xp (i]krznnz)

(_iz X H'r = :ty-lmnE‘r

H, = FYipmd. x E, (A.23)

1. Modos TM
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Para cada modo Floquet T M se tiene:
H.=0, E,= (k) % (z,y)exp (£jkZ,2) (A.24)

Las componentes transversales de los campos son:

z

- jk

B, =+"""%V.FE,
(k7un)
ﬁr = _(I‘ZTLUE)_QEZ X vTEz = q:Yanaz X ET (A25)
donde: )
Yamn = i (A.26)

Zan - kfnn
Yomn ¥ Zomn son la admitancia y la impedancia modal 7'M, respectivamente.

El vector del potencial Hertziano magnético 11, para la solucién del modo T'M estd
dado por:

—

He = d‘z’wmn (l‘, y) €Xp (ikfnnz) (A27)

Similarmente al caso T E, definimos el modo vectorial Floquet 7'M como:

= 1 kZ kY
W mn ) — L _‘1- ULy —q k::nn k.,z.lnn A28
o 23) = e (00, 4 506, ) oxpl—jabn + i) (A28

Los modos Floquet vectoriales son ortonormales, esto es:

/ Upn - Uhrvdxdy = 85 6™ 6 (A.29)

ap

El subindice ¢ denota un modo TE o T M:

0 1 para modos TE
]2 para modos T M

Los modos vectoriales Floquet ‘i}gmn constituyen un juego ortonormal completo de eigen-

funciones sobre la celda periédica.
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Las componentes transversales de los campos modales T'M pueden ser escritos en

términos de los modos Floquet vectoriales de la siguiente forma:

Er = kK, qj2mn €xp (:i:]kfnnz)

mn’ mn

(_J:z X ﬁ.,- = iYanET

H, = FYomnd, x E, (A.30)
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Apéndice B

Coeficientes de acoplamiento entre
las funciones base de la apertura

anular y los modos Floquet

En la solucién mediante el método de momentos de las estructuras periédicas basadas
en aperturas anulares, se requieren evaluar los coeficientes de acoplamiento de las fun-
ciones base con los modos de expansién. Las funciones base se eligen naturalmente como
los modos de la guia de onda coaxial y los modos de expansién se eligen como las fun-
ciones de onda ortonormales en el espacio libre definidas por el teorema de Floquet.
Estos productos se encuentran en [1],[2] y considera la estructura periédica de aperturas

anulares mostrada en la Fig. B.1. Cada elemento del arreglo es mostrado en la Fig. B.2.

Las funciones de expansién ortonormales en el espacio libre en coordenadas cilindricas
estdn dadas por:

]
B.1)
1

)
(
Yomn (p, ) = N [@, cos (¢, — ) + dysen () — )] exp [—jk: cos (p — ¢,)]
(B.2)

\IJlmn (p, (10) m [ap Sen - (10) - a‘.tp Cos ((101 - (10)] exXp [_jkr Cos ((10 — %1

donde:

>~

P, = tan~! ¥

8
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Figura B-1: Estructura periédica de aperturas anulares.

Figura B-2: Geometria de la apertura anular
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k. y k, son las constantes de propagacién en los ejes z y y en las coordenadas cartesianas.
El subindice “1” y “2” de la funcién denota un modo T'E' y T'M , respectivamente.

El juego completo de modos vectoriales ortonormales de la gufa de onda coaxial estd
definido por modos T'E' y T'M(3|. Los modos vectoriales TE son:

2 =~ 9 sen qyp - ' cos qp
1‘;q)1qs = ap_Zq(Bsp) { + awﬂqu(/Bsp) { (B3)
p — COs qy sen gy

y los modos vectoriales 7'M son:
- L - sengy g — CoS gy
‘I{I(I)2qs = _apasZ; (asp) { + aw;Zq (asp) { (B4)

El subindice “1” y “2” de la funcién denota un modo TE y T'M, respectivamente. g, s =
0,1,2,...,00. Z, (B,p) y Z, (asp) son combinaciones lineales particulares de las funciones
de Bessel y Neumann que satisfacen las condiciones de frontera en la gufa de onda coaxial.
Zi(Bp) y Z{Z (asp) son sus respectivas derivadas con respecto al argumento. Los indices
izquierdos H y V designan el modo horizontal y vertical con variaciones cos gy 0 sen gy
de la componente radial del campo, respectivamente.

La dependencia radial de las funciones de la guia de onda en la ecuacién (B.3) estd
dada por:

e J /Bsp N, /Bsr - N, (/Bsp) Jq (/Bsr )
Zq (53,0) — ; q q ( ) q ( 1) q q 1 1/ (B5)
V12 2
{ [‘]1,1 (/Bsrl)/‘](ll (/Bsr2;l] [1 - (Q/68T2)2] - []‘ - (q/ﬂsrl)2] }
Donde N, (z) es la funcién de Neumann de orden q y argumento z, y:
1 para q=0
€q =
2 para q#0
Las cantidades {3,} son las rafces de la siguiente ecuacién caracteristica:
Jo (Bsr2) N, (Byr1) — Ny (Bra) I, (Bm1) = 0 (B.6)
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De forma similar, la dependencia radial de las funciones de la gufa de onda en la ecuacién
(B.4) est4 dada por:

Zq (esp) = \/7? Jq (asp) N, (aery) — N, (asp) Iy (lasrl) (B.7)
{[Jq (@sr1)/Jq (agra)] 2 — 1 } 2

Los valores {c,} son las raices de la siguiente ecuacién caracteristica:
Jq (asr2) Ny (asr1) — Ny (r2) Jg (asm1) =0 (B.8)

Un producto escalar tipico o coeficiente de acoplamiento entre un modo en la gufa de

onda y un modo en el espacio libre para el elemento mostrado en la Fig. B.2 es:

r2 2w

}/Icllgfn = <}—/Iq)lqs) qllmn) = //}—/Iq)lqs . \I’Imnpdpd(p (Bg)
rl 0

Sustituyendo (B.1) y (B.3) en (B.9) e integrando con respecto a ¢ se obtiene una integral

de la forma:

r2
2

=/ [ﬂskrz:q (6.6)9; () + L:2,(6.,9) Jy (5)] o (B.10)

rl

donde J, (z) es la funcién de Bessel de orden ¢ y argumento x y J, (z) es la derivada
con respecto al argumento. k. = (k2 + k) ' La ecuacion (B.10) puede ser integrada en

forma cerrada como [4]:

T2

(B.11)

. { p [K2B8.Jy (krp) Z; (B.p) = Biked, (krp) Zq (Bop)] }
k2 — 5%

1
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Los productos escalares entre los modos de guia de onda coaxial y los modos Floquet en

la regién abierta estdan dados por:

(4145, Vimn) = (kr;iz-z()—\;% {r2 [B,2, (Byra) J. (kera) — ke Z) (Byra) Jg (Kir2)]

COS g, (V)
1[[332 (Bsr1) I, (k1) — ke Zy (Bgra) Jg (ke r1)]}{ sen g, (H)

(B.12)
v 21 (-5)" gy (V)
(F®14s) Yamn) = m[z o (Barz) Jo (kvr2) = Zq (Byma) Jo (ko)) { ~cosqp,  (H)
(B.13)
v . 27rq(—j)q—l 7 (c.r r osT r o8 d )
V<H(I)2qs, \I}lmn> = —krm [Zq( s 2) (kT 2) ( 1)‘] (k”' 1)] { — senqy, (H)
(B.14)

(@200, Womn) = G2k {1y [0 Zg (sra) Jy (Ker2) = i 2y (xsrs) Ty (yr2)]

—r1 [0 Z, (agr) I, (kpry) — kr 2! (g7 r S, v
1[ 524 (as71) Jq(k, 1) erq( s71) Jg (kr 1)] } { CoS g, (H)
(B.15)

El modo TEM no degenerado ®,q9 debe ser integrado por separado, obteniéndose:

(B30, Uapn) = \l 2n (;j ) (o (burs) = Jo (ko) (B.16)
bdsen aln (?;) T

<(I)200,\I}lmn> =0 (B17)
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Simulation results: A fully balanced version of the filter has been
simulated using CMOS transconductors implemented with 0.35um
devices (Fig. 3). PMOS switches are used to convert the filter to
the VCO. In the filter mode, switches S1, §2, S5 and S6 conduct
while 83 and $4 are off and vice versu for the VCO mode. With
the tail current of each transconductor being ~2mA, the total cur-
rent consumption is ~6mA. The inherent Q of the resonator (L,,
C) is ~5. The load, Z;, in Fig. 1 is realiscd by another on-chip
LC resonator.

The simulated frequency response of the filter is shown in
Fig. 4. Appropnate frequency and Q-control voltages are applicd
to locate the notch at 1.15GHz and maximise the notch depth.
The minimum image rejection over the image band is 26dB. To
verify the analogy between the notch filter and the VCO, the
impedance seen looking into A-A’ in the VCO mode is also
depicted in Fig. 4. The total impedance is enhanced to very high
levels at the notch frequency of the filter, which indicates that thc
VCO oscillates with a sustained amplitude at the notch [requency.

The output noise density of the filter at 950 MHz is simulated as
-151dBm/Hz, which is 20dB lower than that of the LC bandpass
filters reported in [1, 2]. The total output noise power is ~68dBm
(93uV, ). The simulated input third-order intercept point (IIP3)
and |dB compression point of the filter are 12 and —2dBm,
respectively. Simulation results indicate that the filter can be
employed as an image-reject filter between the LNA and the mixer
of a GSM front-end without sacrificing receiver noise and linearity
performance.

Conclusions: A notch filter using low-Q on-chip spiral inductors
for image-reject applications is described. Simulation results show
that the filter can be used as an image-reject filter without sacrific-
ing receiver performance. The concepts presented in this Letter are
currently under fabrication for experimental verification.
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Frequency-selective surfaces based on
shorted ring slots

A_E. Martynyuk and J.I. Martinez Lopez

A periodic structure based on shorted ring slots is investigated. It
is shown that this structurc can be used as an adjustable
frequency-selective  surface. The possibility of adjusting the
resonant frequency over more than an octave frequency band is
demonstrated.

Introduction: Ring slot frequency-selective surfaces (FSS) have
been widely investigated in recent years [1 — 3]. The main property

268 ELECTRONICS LETTERS

of such FSSs is the resonant behaviour of their transmission coel-
ficients. The resonant transmission occurs when the circumference
of the ring slot is approximately equal to the wavelength A. There-
fore one needs to change the average radius of the ring slot to
adjust the resonant frequency. This would surcly cause difficulty
when an adjustable FSS is desired. We have therefore investigated
the effects that appear when metal shorts are added to the ring
slot (Fig. 1). This simple modification enables the resonant fre-
quency of the FSS to be adjusted.

Y b

/////////// 7 //:‘/////////
v %

"’/// %7/]’/’0
Z / 7,

7

Girltsseat,

SRS

NP NP

NN
N\

SN

N

1 2h=22.86mm | b

Fig. 1 FSS based on shorted ring slot resonators

a FSS with two shorts per siot
b FSS with four shorts per slot
¢ Cross-section of waveguide simulator

N

1.0 4 ccrescaa.

reflection coefficient

6 8 10 12 14 16 18
frequency, GHz
Fig. 2 Computed reflection coefficient of FSS shown in Fig. la

normal incidence, x-polarisation
- - — - normal incidence, y-polarisation

Mathematical model: The Floquet thcorem was used to build the
mathematical model of the FSS based on the shorted ring slots.
The unknown tangential electric field E, in the plane of the ring
slot was presented as a sum of two components. The first compo-
nent Ey is the electric field that appears as a result of the excita-
tion of the unshorted ring slot FSS. The well-known approach [1]
was used to calculate this component. The second component is
the tangential electric field E u due to the electric currents 7, that
flow across the metal shorts. Application of the boundary condi-
tion for the tangential magnetic field at the surface of the ring slot
leads to the integral equation with respect to the unknown l_:',,.
This equation was soived using the method of moments. As a
result, this electric field E,_, was expressed as a function of the
unknown currents 7, that flow across the shorts. These currents
were then obtained from the condition E, = 0 on the surface of
the metal shorts. With Eu and E,u electric fields known, we can
evaluate the magnitudes of the Floquet modes above the periodic
structure and thus also calculate the reflection characteristics.

Computed results: FSS siructures with two (Fig. la) and four
(Fig. 1b) shorts per ring slot were investigated. For all FSSs pre-
sented in this Letter, b = 1143, d = 10.13, r1 = 3.8, and r2 =

1st March 2001 Vol.37 No.5



4.5mm. The angular size of the metal short was 9.7°. [t was
assumed that shorted ring slols were printed on the dielectric sub-
strute with dielectric permittivity €, = 3.40 and dielectric thickness
0.51mm.

Calculated plane wave reflection coefficients for FSSs with two
shorts per slot ring are presented in Fig. 2. Normal incidence of
the planc waves of the vertical and horizontal polarisation was
simulated. The presence of the metal shorts docs not affect .the
scattering of the horizontally polarised plane wave. However, the
resonant transmission of the y-polarised wave occurs when the cir-
cumference of the ring slot is approximatcly equal to 2. There-
fore, the resonant frequency is doubled when polarisation of the
incident wave is parallel to the metal shorts, The dual effect was
reported in [4] for an FSS based on metal square loops. Breaking
the conducting loop into two equal parts led to an increase in the
frequency of resonant reflection by a factor of almost two.

The plane wave reflection coefficients calculated for different
values of the angular position of the metal shorts ¢ (Fig. 15) are
shown in Fig. 3. Scattering of the normally incident vertically
polarised wave was assumed. The resonant frequency depends on
the angular position of the metal shorts and can be adjusted over
more than an octave frequency band. The second resonance on
the curve that corresponds to the angular position of metal shorts
(¢ = 110°) can be explained as the self-resonance of the sector slot
resonator situated between the metal short and the horizontal vir-
tual short. This undesired resonance is suppressed when the previ-
ously mentioned sector slot resonator is completely filled with
metal.

1.04

0.8

I_I—._.—.,

—vu.r.'—-—.._._~.
-~

retiection coefficient
o
a
L

O A - T T - u T T y
10 12 14 16 18 20 22 24 26 28
frequency, GHz
Fig. 3 Computed reflection coefficient of FSS shown in Fig. 1b

——— nommal incidence, y-polarisation ¢ = 20°
----------- normal incidence, y-polarisation ¢ = 40°
~ - - - normal incidence, y-polarisation ¢ = 60°
—— normal incidence, y-polarisation ¢ = 80°
—-— normal incidence, y-polarisation ¢ = 100°
——- normal incidence, y-polarisation ¢ = 110°
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reflection coefficient
) [ o
> @ -l

e
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frequency, GHz

Fig. 4 Comparison hetween calculated reflection coefficients of FSS
shown in Fig. 1b and measured reflection coefficienis of waveguide
simulator

— TE incidence, calculated, ¢ = 20°
M waveguide simulator, measured, ¢ < 20°
- — - — TE incidence, calculated, ¢ = 30°

A waveguide simulator, measured, ¢ = 30°
—-- .- TE incidence, cakulated, ¢ = 40°

®  waveguide simulator, measured, ¢ = 40°
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Measured results: A waveguide simulator [5] was used to verify the
mathematical model. A metal diaphragm containing two unit cells
of an FSS (Fig. 1b) was printed on the dielectric material with ¢,
= 3.40 and a ditlectric thickness of 0.51mm. This diaphragm was
then installed in the cross-section of the WR-90 rectangular
waveguide (Fig. 1¢). Scattering of the TE;q mode on this dia-
phragm is cquivalent to the scattering of the TE incident plane
wave on the FSS (Fig. 15) when the angle of incidence 6 is equal
to [5):

6 = sin~1(A/4b)

The results of the experimental investigation of the waveguide sim-
ulator are presented in Fig. 4. The measured magnitude of the
reflection coefficient is very close to the computed magnitude of
the refloction coefTicient corresponding to the scattering of the TE
incident planc wave on the cquivalent FSS shown in Fig. 15.

Conclusion: Proper adding of the metal shorts to the ring slot FSS
allows an adjustable FSS to be obtained. It has been demonstrated
that the change in the angular position of the shorts leads to
adjustment of the resonant frequency over more than an octave
band.

Simple substitution of the metal shorts by pin diodes or varac-
tor diodes enables rapid electronic adjustment of the resonant fre-
quency.
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Study of electrically small printed chakra
(wheel) antenna

N.C. Karmakar and S.K. Padhi

A novel printed antenna configuration in the form of a chakra
(wheel) is presented. The antenna has many design parameters,
such as axle radius, rim radius, and shaft location, and exhibits a
very low design frequency which i8 five times smaller than that of
a regular circular microstrip patch antenna of the same size.

Introduction: Electricalty small printed antcnnas are of great inter-
est owing to their applications in mobile handset, pager, cordless
telephone and many portable wireless communications. The high
penetration of these technologies in day-to-day life means that
miniaturisation of printed antennas becomes very important and
they have an aesthetically pleasing appearance.

Techniques to lower the design frequency with smaller antenna
dimensions have been reported in the literature [I - 4). These tech-
niques can be divided into three catcgorics: (i) use of shorting
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Reflective Antenna Arrays Based on Shorted Ring Slots

Alexander E. Martynyuk and Jose I. Martinez Lopez

Division de Ingenieria Electrica, Facultad de Ingenieria, Universidad Nacional Autonoma de Mexico,
C.P. 04510, Coyoacan, Mexico, D.F.

Abstract — Reflective arrays based on shorted ring slots
are analyzed. It is proven that reflection angle for the
pormally incldent circularly polarized wave can be

" effectively changed by proper situation of the conductive
shorts, Thus, phased srrays with wide-angle scanning can be
built using arrays of shorted ring slots.

1. INTRODUCTION

Development of the light and low-cost Ka-band phased
arrays is of primary importance due to the growing
interest in the Ka-band satellite communications [1]. One
of the main obstacles that delays the design of the
millimeter-wave phased arrays is the absence of fast low-
loss phase shifters. To overcome this limitation, low-loss
Ka-band polarization phase shifters, based on circular
waveguide, bave been proposed [2,3]. Unfortunately,
reflective phased arrays based on circular waveguides are
characterized by a reduced scanning sector because of the
cut-off properties of the circular waveguide.

In this work we analyze the possibility of using open
polarization-type phase shifter based on a shorted ring slot
in order to obtain a large sector of scanning. The first
amay using a similar principle (Spyraphase) was proposed
by Phelan and was based on half-wave dipoles [4].

I1. PRINCIPLE OF OPERATION

Arrays of ring slots have been widely investigated as
frequency selective surfaces [S].

The main property of these arrays is the resonant
behavior of the reflection coefficient, The resonance
occurs when the circumference of the ring slot is
approximately equal to the wavelength A . At the resonant
frequency @, , the periodic array based on ring slots is
transparent to the incident plane wave.

In this work, we analyze an array that contains shorted
ring slots situated at the nodes of a periodic rectangular
grid. The presence of the uniformly situated metal shorts
does not affect the scattering of the plane wave with the
plane of polarization orthogonal to the metal shorts. So,
the array is still transparent to this wave at the resonant
frequency @, . However, at the same frequency @, , the

plane wave with the polarization plane parallel to the
metal shorts will be mainly reflected by the amay due to
the induced electric currents that flow across the metal
shorts. .

Now assume that the conductive plane is situated at the
distance A/4 from the array. The no-load condition with
reflection coefficient of 1 is obtained in the plane of the
ring slots for the wave with polarization plane orthogonal
to the metal shorts. The wave with polarization plane
parallel to the metal shorts is reflected from the array with
the reflection coefficient of —1. Therefore, a differential
phase shift of 180 degrees appears between two reflected
waves with orthogonal polarizations.

According to Fox's principle of phase changing [6], the
reflection of a circularly polarized wave from the array
with uniform angular position ¥ of shorts leads to the
appearance of the additional phase shift of 2y in the
reflected circularly polarized wave.

However, non-uniform position of the shorts (Fig. 1)
results in the presence of a non-uniform phase shift across
the reflected circularly polarized wave. It is possible to
introduce a linearly distributed phase shift across the
reflected plane wave and to redirect it as desired.
Therefore, with proper positioning of metal shorts, the
angle of reflection can be changed.

Y =0 YI=YI+AY AT—'TI/}

Y:'—‘Y+AY/
o AN
I

unit cell

Fig. 1. Reflective amay based on ‘shorted ring  slots.
Configuration of the array when N=3,
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III. MATHEMATICAL MODEL

Strong mutual coupling is the main characteristic of
phased arrays based on open phase shiflers. To take into
account this effect, a mathematical model has been built.

We consider an infinite reflective array of shorted ring
slots arranged in a regular rectangular grid. A small cell of
this array contains only one shorted ring slot.

Now we assume the scanning in the plane XOZ. The
normally incident circularly polarized wave moving
towards the array must be reflected in the direction
determined by the elevation angle €. To do this, two
small adjacent cells must provide an incremental phase
difference of /. to the reflected wave. This phase
difference can be calculated as follows:

V., =—kbsing, )

where k is the wavenumber and b is x-size of the small
cell.

According tc the polarization principle of phase
changing, the difference between angular positions of
shorts in two adjacent cells Ay can be set to:

Ay =y, [2=—kbsing/2 )

Non-uniform angular positions of the shorts destroy the
periodicity of the array. Therefore, the small cell cannot
be considered as the unit cell of the array. However, if
Ay can be presented as:

Ay=aM|N (N=12...M=01,..N-1),(3)

the reflective array is converted in a periodic structure.
The unit cell of this array contains N adjacent small cells
aranged in the x-direction. In fact, any Ay can be
approximated with sufficient tolerance by (3). Therefore,
the infinite reflective array can be analyzed as a periodic
structure using the Floquet theorem [7].

According to the Floguet theorem, the electromagnetic
field above the reflective array is presented as a sum of
Floquet modes or plane waves propagating in certain
directions. Condition (3) assures that one of the Floquet
modes is the plane wave propagating in the desired
direction determined by the angle @ . Therefore, this
reflective ammay converts the incident Floquet mode into
the desired Floquet mode.

To calculate the efficiency of this conversion, a system
of integral equations was formulated. The unknown
tangential electric field in the plane of the ring slots E,
was presented as a sum of two components:

E =E*+E!, @
where E: is the electric field that appears when the
incident wave excites the reflective array with “unshorted”

ring slots and E‘r’ is the electric field that exists due to the
electric currents /,, that flow across the metal shorts.

The traditional approach [5] was used to calculate the
electric field E" As a result, the electric field E in the
ring slot number n is presented in the following foxm:

— L —
E, =ZD,.1WI» 5
1=1

where W is the system of vector functions of the
coaxial waveguide and D),, are the corresponding
magnitudes.

The integral equation with respect to the unknown
electric field E! was obtained as a result of the application
of the continuity condition for the tangential magnetic
field across all shorted ring slots contained in the unit cell.

An important consideration is that the magnetic field is .
not continuous in the regions where electric currents flow
across the metal shorts. Thus, the following integral
equation is obtained:

I[Z(” +y,,] (x,y) ‘I‘,:(x',y‘)]li‘,’(x',y')a'.s"=
S

F (), (6)

where ‘i—’ is the orthogonal system of vector normalized
Floquet modcs corresponding to the unit cell; y,, is the
wave admittance of the Floquet mode ‘P yo is the |
modified admittance of ‘l’ that takes into account the
presence of the metal screen and the properties of the
dielectric substrate; S is the total area of all ring slots
contained in the unit cell and F, is the vector function
that converts electric current Im to the corresponding
electric current density J .

Equation (6) is valid only on the surface of all ring slots
that belong to the unit cell. This equation was solved using
the Galerkin method. Vector functions W, of the coaxial
waveguide were used as the basis and weighting
functions. As a result the electric field £’ in the ring slot
number 7 was presented in the following form:

E; =chlWI ’ M

where C; are the magnitude coefficients that can be
expressed as Imcar functions of unknown currents [,

Electric fields £* and E! satisfy boundary conditions
all over the unit ccll with the exception of regions of
shorts where electric currents /_ flow. Application of the
boundary condition for the total electric field E, at each
metal short gives the additional 2N equations. Solution of
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these equations permits us to calculate all currents /, .
Therefore, the electric field E, in the plane of ring slots
can be calculated and the electric field above the reflect
array can be presented as follows:

E, =4, (‘i’, +j‘.{"2 )ej'” + iBm‘i’me'm"’ , (8

mal

where [ is the propagation constant of the
corresponding Floquet mode, A, is the magnitude of the
normally incident wave and B,, are the magnitudes of the
reflected waves.

The first component of (8) is the normally incident
circularly polarized wave propagating towards the
reflective array, while the infinite sum represents the
reflected plane waves,

 TABLEI
SCATTERING OF THE NORMALLY INCIDENT CIRCULARLY
POLARIZED WAVE (F=31GHZ)

reflection | Ay, |N | M| Conversion | Axial Ratio
angle@ | degrees loss L,(dB) | (reflected
(degrees) wave) (dB)
9.28 15 12 |1 0.18 0.045
10.] 16.4 11 {1 0.18 0.058
11.2 18 10 |1 0.19 0.19
12.4 20 9 1 0.18 0.075
14 22.5 8 1 0.17 0.07
16.05 25.7 7 |1 0.18 0.1
18.8 30 6 1 0.18 0.1
20.6 32.7 11 |2 0.19 0.36
22.8 36 5 |1 0.2 0.39
25.5 40 9 |2 0.21 0.11
28.9 45 4 |1 0.21 0.15
31.9 49.1 11 |3 0.23 0.49
33.6 514 7 12 0.29 0.84
35.5 54 10 |3 0.33 1.55
40.2 60 3 1 0.29 1.13
44.7 65.5 11 |4 0.45 0.91
46.5 675 - |8 1|3 0.85 2.96
50.7 72 5 12 0.86 6.39
53.7 75 12 |5 1.93 ' 11.35
56 77.1 7 (3 1.49 8.06
59.3 80 9 14 1.54 7.75
61.6 81.8 11 [5 1.25 6.13
63.3 83.) 13 |6 1.44 6.43
64.8 84 15 |7 1.70 7.16
65.6 84.7 17 |8 1.89 71.74

Two of the reflected Floquet modes (one TE and one
TM mode) propagate in the desired direction determined
by the angle 8. Therefore, the conversion Joss L can be

1381

calculated as a ratio between the power density of the
“desired” modes and the power density of the incident
modes:

L= ymllBM||2 +ym2‘Bm2,2

)]
2
2}’||Ar|
where ml and m2 are index numbers corresponding to
the “desired” Floquet modes — plane waves propagating
towards & . .

I11. RESULTS OF SIMULATION

Scattering of the incident circularly polarized wave on
the reflective array with b=Smm, d=Smm, rl=1.65mm,
12=2.17mm and the distance of 2.8mm between the screen
and the plane of shorted ring slots was simulated. It was
assumed that ring slots were printed on the substrate with
a relative dielectric permitivity of I.

The results of the scattering of the normally incident
right-hand circularly polarized wave are given in Table L
The information concerning polarization of the reflected
“desired” wave is presented in the last column of Table I,

According to the results presented in Table I, the
reflective array demonstrates excellent performance when
the angle of reflection @ is less than 45 degrees.
Conversion loss for this case is less than 0.5 dB and
polarization of the reflected wave is close to circular.
Eurther increasing of the angle € leads to the significant
distortions in the polarization of the reflected wave.
However, conversion loss is less than 2dB when the
reflection angle & is less than 65 degrees.
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Fig. 2. Frequency dependence of the conversion loss L and the
reflection angle for 4 configurations of the reflective array.

Dependence of the conversion loss with respect to
frequency is demonstrated in fig. 2. Conversion loss for 4
different configurations of the reflective array is
presented. These configurations correspond to the



reflection angles when @ is 15°, 30°, 45° and 60° at the
frequency of 31GHz. It should be taken into account that
the change of frequency leads to a change in the reflection
angle if the configuration of the reflective array remains
constant. Thus, corresponding reflection angles & are also
given in fig. 2. According to fig. 2, the reflective array
demonstrates good performance in the analyzed frequency
range. However, an abnormal point can be observed when
N=4 and M=1 at the frequency of 29.2GHz. Detailed study
reveals that in this case, a vertical component of the
incident wave is almost entirely converted to the reflected
waves v«;ith reflection angles of 8=0, 6=31° and
6=-31".

IV. EXPERIMENTAL VERIFICATION

The method of waveguide simulator [7] was used to
verify the mathematical model developed. A metal
diaphragm that contained two shorted ring slots (Fig. 3)
was printed on a dielectric substrate with relative
permitivity of 3.40 and a thickness of 0.51mm. The angle
between the horizontal axis and the axis that determines
the angular position of the metal shorts was 45°. The inner
and the outer radiuses of the ring slots were 3.78mm and
4.47mm, respectively. This diaphragm was then installed
in the cross section of the rectangular waveguide WR-90.
The scattering of the 7E,, waveguide mode on this
diaphragm is equivalent [7] to the scattering of the
corresponding 7E Floquet mode on the armay of shorted
ring slots shown in Fig. 3.

b
Fig. 3.  (a) Cross-section of the waveguide simulator.
(b) Corresponding array of shorted ring slots. Dimensions of the
small cell b and 4 are 11.4mm and 10.2mm, respectively

The comparison between the measured reflection
coefficient in the case of the waveguide simulator and the
calculated reflection coefficient in the case of the
scattering of the plane wave on the array of shorted ring
slots is given in fig. 4. Close coincidence between
measured and calculated results is observed.

< 0.8
@
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3 0.
o
[3)
=
o 0,4
5
2 = calculated
©® 0,21.| ® measured
0,04— r x v v y ,
H 8 9 10 11 12 13
frequency, GHz
Fig.4. Comparison between measured reflection coefficient in

the case of the waveguide simulator and calculated reflection
coefficient in the case of the respective array of shorted rings

V. CONCLUSIONS

Effective control of the reflection angle for the normally
incident circularly polarized wave can be achieved with
the reflective array based on shorted ring slots by proper
situation of the conductive shorts. It was shown that the
incident wave can be effectively redirected in the
directions determined by elevation angles as high as 65
degrees. Excellent redirection with small conversion loss
and with conservation of the polarization of the incident
wave can be achieved for elevation angles up to 45
degrees. The usage of the p-i-n diodes instead of metal
shorts leads to the design of lightweight plane phased
arrays with wide-angle scanning.
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Introduction

Nowadays one can observe a growing interest in the development of the low-cost Ka-
band phased arrays. Integrated phased array configurations such as RADANT antenna
[1], and Spiraphase antenna [2] were proposed to reduce the cost. Recently, reflective
Spiraphase antenna arrays based on shorted ring slots have been analyzed [3].

The present work deals with multilayered transmission-type Spiraphase antenna arrays
based on loaded ring slots. These antenna arrays are built in such way that the incident
circularly polarized wave (CPW) is converted to a transmitted wave traveling in a desired
direction. It is shown that the direction of propagation of the transmitted wave can be ef-
fectively changed by proper positioning of the loads.

Principie of Operation

Infinite periodic array of ring slots is a well-known frequency selective surface (FSS).
The main property of this FSS is the resonant behavior of its reflection coefficient. The
resonance occurs when the average perimeter of the ring slot is approximately equal to
the wavelength A. At the resonant frequency, this FSS is transparent to the normally inci-
dent wave. In this case, one can consider an equivalent circuit that includes a transmission
line and a parallel resonant circuit (Fig 1b).

Now essume that two capacitors are connected to every ring slot resonator as shown in
Fig. la. The angular position of the capacitors is equal for all resonators and is deter-
mined by the angle y. The presence of the uniformly situated capacitors does not affect
the scattering of the plane wave with the plane of polarization orthogonal to the axis AB
(Fig. 1a). In this case, we can still use the equivalent circuit shown in Fig 1b. However,
the plane wave of polarization paralle] to the axis AB induces microwave currents in the
capacitors. An immediate result s the reduction of the resonant frequency of the array for
this polarization of the incident wave. So it is necessary to modify the equivalent circuit.
One can add a capacitance C; in parallel to the resonant circuit to account for the pres-
ence of the capacitive loads (Fig.1c).

The multilayered structure (MLS) that copsists of K identical arrays of uniformly loaded
slot resonators is shown in Fig. 2a. Scattering of the plane wave on this MLS depeads on
the polarization of the wave. Therefore, one can baild two different equivalent circuits,
each of these circuits consists of K parallel resonant circuits separated by the segments of -
transmission line (Fig 2, b,c). According to [4], one can choose the electrical lengths L
and the values of the susceptances B; and B; to fulfill the following conditions: (a) the
magnitudes of the reflection coefficients for both circuits (Fig.2b,c) must be equal to zero
and (b) the phases of the transmission coefficients must have a difference of 180°.
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Fig. 1 (a) Infinite periodic array of loaded Fig. 2. (a) Multilayered structure;
ring slots; (b,c) equivalent circuits. (b,c) equivalent circuits.

Assume that 2 CPW propagates toward the MLS and the two previously mentioned con-
ditions are fulfilled. The MLS is then transparent for both components of the CPW and a
differential phase shift of 180° appears between these components in the transmitted
wave. Transmission of the CPW through the MLS with the uniform angular position y of
capacitors leads to the appearance of the additional phase shift of 2y in the transmitted
CPW. Using non-uniform positions of
uncal Ay /3 the capacitors (Fig.3), it is possible to in-
troduce a linearly distributed phase shift
across the transmitted wave and redirect
it as desired.

Mathematical modet

Assume only one infinite periodic array
of the MLS. A small cell of this array
contains only one ring slot. Now we as-
sume the scanning in the plane XOZ.
The normally incident CPW must be re-
Fig. 3. Array based on loaded ring slots. directed in the direction determined by
Conflguration of the array when N=3, M=1 the scan angle Ga. To do this, two small
adjacent cells must provide an incre-
mental phase difference of Y. to the transmitted wave. Therefore, the difference between
the angular positions of the capacitors in two adjacent cells Ay must be set to:

Ay =y [2=-kbsinb,/[2, n
where k is the wavenumber and b is x-size of the small cell.
Non-uniform angular positions of the capacitors destroy the periodicity of the array.

Therefore, the small cell cannot be considered as the unit cell of the array. However, if Ay
can be presented as:

=0 Y~V MY
B Yty
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Ay=aM/N (N=12... M =0)1..N-1), (2)

the array is then converted into a periodic structure. The unit cell of this array contains
N edjacent small cells arranged in the x-direction. The infinite array of loaded ring slots
can be analyzed as an infinite periodic structure using Floquet’s theorem. The scattered
electromagnetic ficld can be presented as a sum of Floquet modes or plane waves propa-
gating in certain directions. Condition (2) assures that two of the Floquet modes are the
plane waves propagating in the desired direction ,.

The system of integral cquations was formulated and resolved using a methed similar to
the method described in [3]. As a result, the general scattering matrix (GSM) of the array
was found. The MLS is the cascade connection of identical arrays. Total GSM of MLS
was obtained using the method described in {S]. One can consider MLS as a multimode
converter that transforms a normally incident CPW to a transmilted wave propagating in
the desired direction 6,,. Therefore, the MLS can be characterized by a conversion coeffi-
cient L that can be calculated as a ratio between the power density of the transmitted “de-
sired” Floquet modes and the total power density of the incident Floquet modes.

Results of simulation

Scattering of the CPW on the five-layer structure was simulated. For the circuits shown in
Fig. 2b and Pig. 2c, the reflection coefficients I'y and I'; are equal 10 zero and the phases
of the transmission ‘coefficients T, and T have a difference of 180° when the nomnalized
values of the susceptances By, and By, are equal to -0.618 and 0.618 respectively and all
the distances /; (Fig. 2a) in the five-layered antenna are equal to 0.25A [4].

When the normalized susceptance of ~0.618 is connected in parallel to 2 matched trans-
mission line, a reflection coefficient of 0.295 £ 107° is obtained. As a result of parametric
synthesis it was found that a similar reflection coefficient is obtained at the frequency of
30GHz in the case of the scattering of a normally-incident plane wave on the array of ring
slots of b=d=4.25mm, r/=1.28mm, r2=1.85mm (Fig. 3). It was assumed that this array is
printed on the substrate with diclectric permittivity of 2.2 and thickness of 0.127mm. It
was necessary to load the ring slots with capacitors of 0.011pF to obtain the adequate
scattering of the incident wave with polasization parallel to the axis AB (Fig 2).
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Fig. 4. Frequency dependence of the conversion coefficient L (solid lines) and the sean angle
G, (dasbed Enes) for various configurations of MLS (a-without optimization, b- optimized).

Simulated frequency dependence of the conversion coefficient L and scan angle &, is
demonstrated in Fig.4. The order of GSMs used is equal to 100. Dependences shown in
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Fig. 4a correspond to the case when all distances between arrays are set at 2.3 mm. For
this case the conversion coefficient is reduced rapidly for large scan angles. This degrada-
tion can be explained by the existence of the propagating high-order Floquet modes that
interact with the arrays of the MLS. Equivalent circuits (Fig. 2b,c) used for the MLS syn-
thesis do not take into account this effect.

To improve the response of the antenna, optimization of the distances between arrays was
performed. The results for the optimized MSL are shown in Fig. 4b. The optimized dis-
tances are: I)=/,=1.43mm and l=l=1.31mm. One can observe a conversion coefficient
better than —3dB for the scan angles as high as 75 degrees in the frequency range from
29GHz to 36GHz. Thus, phased arrays with wide-angle scanning can be built using
multilayered antennas based on the arrays of loaded ring slot resonators.

Experimental verification

The method of waveguide
simulator was used to ver-
ify the mathematical model
developed. A metal dia-
phragm that contained one
ring slot loaded with re-
verse biased (V=-40V)

p-n diodes

Rellection coeliicient
o
-

HPND 4038 p-i-n diodes

029 . (Fig. 5) was printed on the

ot ; diefectric substrate with di-

0 pe B P ) electric permittivity of 2.4

Iraquency, GHz and a thickness of

Fig.5. C b reflection cokfMicient 0.102mm. The inner and
in the ease of the gaid k and si d reflect

outer diameters of the ring
slots were 3.5mm and
4mm, respectively. This diaphragm was then installed in the cross section of the rectan-
gular waveguide WR90. The scattering of the TE, waveguide mode on this diaphragm is
equivalent to the scattering of the two corresponding 7E Floguet modes on the array of
loaded ring slots.

cod!lduthlbenseoﬂherespecﬂnmyoﬂuledrhgdoa

The comparison between the measured reflection coefficient in the case of the waveguide
simulator and the calculated reflection coefficient in the case of the scattering on the amay
of loaded ring slots is shown in Fig. 5. Two simulated curves correspond to the maximum
(0.065pF) and minimum (0.045pF) datasheet values of the capacitance of reverse-biased
p-i-n diode. Reasonable coincidence between experimental and simulated curves is ob-
served
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ABSTRACT

A novel design of spiraphase-type reflective phased array has been proposed. A full-wave mathematical model has
been developed to predict the scanning characteristics of this phased array. Numerical optimization of the geometry
of the array element has been performed. The scanning characteristics of the phased array with optimized elemeats
have been calculated. It has been praven numerically that this passive array demonstrates a total loss better than -2
dB in the frequency band from 25 to 30.5 GHz within a scanning sector limited by elevation angles up to 28
degrees. The mathematical model developed has been experimentally verified with the help of the waveguide
simulator.

1.0 INTRODUCTION

Nowadays one can observe a growing interest in the application of Ka-band phased array antennas in the area of
telecommunications [1]. Passive phased arrays are an attractive alternative to active phased arrays due to their low-
cost and simple design. However, in the case of passive phased arrays, a special attention should be paid in the
optimization of the parameters of the phase shilRters, especially, strict requirements exist for the insertion loss. Thus,
the development of the fast low-loss phase shifter is of primary importance in the case of passive phased arrays.

Recently, polarization p-i-n diode Ka-band phase shifters that demonstrated an insertion loss less than 1dB have
been proposed [2). These phase shifters are based on the shorted section of a circular waveguide with a control
diaphragm of special geometry installed in its cross section. Unfortunately, reflective phased arrays based on
circular waveguides are bulky and weighty. Additionally, these phased arrays demonstrate a reduced sector of
scanning because of the cut-off propesties of the circular waveguide.

In this work, we investigate the possibility to use open polarization phase shifters. In other words, we propose to
arrange the above-mentioned control diaphragms of special geometry in one plane without the usage of the circular
waveguides. As a result, highly integrated low-cost reflective arrays can be obtained. Initially, the similar principle
has been used for spiraphase arrays based on dipoles [3].

A full-wave mathematical model has been developed to predict the characteristics of the phased array. This full-
wave model has been experimentally verified with the help of the waveguide simulator.

2.0 PHASED ARRAY GEOMETRY AND PRINCIPLE OF OPERATION

The reflective phased array geometry is shown in Fig.1. This array can be considered as an array of slot reflectors
arranged in a rectangular grid and situated a1 a distance / over a metal screen. A single element of the array is
shown in Fig. 2. This element contains a ring slot resonator 1 with eight radial stubs 2,3,4...9. The difference
between the angular positions of two adjacent stubs is 45 degrees. The length and the width of the radial stubs are L
and A, respectively. Control p-i-u diodes (10, 11, 12 and 13) are installed in the stubs 9,3,4 and 6. The other stubs
are short-circuited with metal shorts. At any time one of the p-i-n diodes is switched-off, meanwhile the other three
diodes are switched-on.

Now assume that a normally incident right-hand circularly polarized plane wave (RHCPW) travels toward the
array. The electric field vector of the incident wave can be presented as follows:

E, =Eo(a,+ja,)e"’, m
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Incident CPW where £, is a magnitude of the incident wave, G, and
a, are the unit vectors, k is the wavenumber and

j=E)-

Initially, the p-i-n diodes are biased in such a way
that the switched-off diode is situated at the horizontal
stub 3 in all the array elements.

Thus, the horizontal component of the incident
RHCPW cannot excite a considerable electromagnetic
field in the stub 3, The other stubs are short-circuited
by the metal shorts or by the switched-on diodes.
Therefore, for the horizontal component of the
incident wave, the reflective array is equivalent to the
frequency selective surface (FSS) of ring slot
resonators situated over the metal plane. When the
perimeter of the ring slot resonator is approximately
cqual to the wavelength A, a parallel resonance occurs and this FSS becomes transparent for the above-mentioned
component of the incident wave. With the metal screen situated at the distance A/4, the horizontal comporent is
reflected by the FSS with reflection coefficient I'y that is close to | at the frequency of the paralle] resonance a3,

On the other hand, the vertical component of the incident RHCPW excites the stub 3, where the switched-off
diode 11 is situated. For this case, a series resonant circuit is formed by the capacitance of the switched-off diode

and the inductance of the outer metal part of the ring slot resonator. The resonant frequency @, of this circuit
depends on the length of the radial stub 3, At this frequency, the vertical component of the incident wave is
reflected by the FSS with a reflection coefficient I, that is close to —1. When the following condition fulfills:

Fig. 1. Reflective phased array with open polarization phase
shifters.

r,=-T,, )

the reflected wave is a RHCPW traveling toward + z.

According to Fox’s principle of phase changing, the phase of the reflected wave depends on the angular position
of the stub where the switched-off diode is situated. The change of the angular position of this stub by an angle
I/ leads to the phase change of 2}/ in the reflected RHCPW. In other words, one can introduce a phase shift of 0,

-90, 180 or 270 degrees to the reflected RHCPW by biasing the diodes in such a way that the switched-off diode
appears at the stub 3, 6, 9 or 4, respectively. Thus, the array with uniformly loaded slot elements can be considered
as a two-bit open phase shifter.

For the case when condition (2) does not fulfill, the reflected wave can be presented as a sum of two circularly
polarized waves [4]}:

E, =05E,e™ (T, -T,Xa, - ja, )e ™ +0.5E,(T, +T, Ya, + ja, Je =, 3)

where ¥ is the angle that determines the angular position of

the stub with the switched-off diode (or “excited” stub)
measured from the x-axis.

The first component of (3) is a RHCPW with a controlled
phase. The second compoment is a left-hand circularly
polarized wave (LHCPW), the phase of this component does
not depend on the angular position of the “excited” stub. The
first component in (3) shall be named the “controlled wave”,
meanwhile the second component in (3) shall be named the
*“uncontrolled wave™.

The uncontrolled wave must be suppressed 1o prevent loss in
the antenna gain. Thus, the amray element must introduce a
differential phase shift of 180 degrees between the orthogonal
components of the reflected wave in order to maximize the
magnitude of the controlled wave and to suppress the
uncontrolled wave.

6 s 12 4 Now assume that a normally incident RHPCW must be
reflected in the direction determined by the reflection elevation

Fig. 2. The element of the reflective phased array.
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angle 8, and the reflection azimuth angle @;. To achieve this, two adjacent array elements must provide

incremental phase shifis of ¥/, and ¥/ to the reflected wave in the x- and y-directions, respectively.

The array element shown in Fig. 2 can provide only four different phase shifts. Thus, an ideal linearly distributed
phase shift must be approximated with a stepped function. Step approximation of the required linear phase
distribution leads to phase errors and, consequently, to the reduction of the array gain. Amays with two-bit phase
shifters exhibit an additional loss of gain of 0.91dB, meanwhile for the array with three-bit phase shifters this loss is
equal to 0.22dB.

Unfortunately, a severe mutual coupling exists among the open phase shifters. So, one needs to take into account
this effect in order to predict the behavior of the phased array. Thus, a full-wave mathematical model of phased
array with open phase shifters has been developed.

3.0 MATHEMATICAL MODEL

If the angular positions of the “excited™ stubs are the same for all the aray elements (this is the case of uniform
loading), the infinite phased array can be analyzed as a periodic structure using the theorem of Floquet. A phased
array element can be considered as a unit cell of
this periodic structure.

Now assume that scanning in the plane XOZ is
required. For this case, one needs to ensure the
introduction of the linearly distributed phase shift
in the reflected wave along the x-direction. Thus,
the angular position of the “excited” stub must
change from element to element. Different
angular positions of the “excited” stubs destroy
the periodicity of the array. However, this array
can be treated as a periodic structure if one
consider a rectangular unit cell that contains M
adjacent amray elements in the x-direction when
this large unit cell is repeated periodically in the
x-direction (Fig. 3).

000X 0X
/: ,\ /,',\ /H\ /= '
Nom? Ve NVam? en? Vi’

Y = _‘hz,h,_f N,
IY\ /Y\ IV

Il o

OGOﬂﬁﬁﬁ

Unit ceti{M=3)  Array element

Fig.3. Array with different angular positions of “excited” stubs.
“Excited” stubs are shown in black. This array can be analyzed as a
perlodic structure with a rectangular anit cell that contains three
(M=3) array elements.

Thus, this array can be analyzed with the help
of Floquet’s theorem. According to Floquet’s
theorem, the electromagnetic field above the
reflective phased amray is presented as a sum of

Floquet modes or plane waves. Therefore, the
array shown in Fig.1 can be considered as a multimode converter that transforms the two normally-incident Floquet
modes (one of vertical and the other of borizontal palarization) mto two Floquet modes (TE and TM plane waves)
traveling in the “desired” direction.

The efficiency of this conversion is affected mainly by two factors:

1} the incident RHCPW is not only converted imto 2 plane wave traveling in the “desired” direction, but is
partially converted in plane waves propagating in undesired directions. Thus, the power of the incident wave is
partially converted into sidelobes;

2) the insertion loss that exists in p-i-n diodes leads to a partial dissipation of the incident wave.

Now one can introduce a conversion coefficient L. to measurc the efficiency of the mode conversion. This
conversion coefficient can be calculated as the ratio between the power density of the two reflected Floquet modes
traveling in the desired direction and the power density of the two incident modes that form the incident RHCPW.
To calculate the conversion coefficient L., a full-wave mathematical model has been developed. The system of
integral equations with respect to the unknown tangential electric field in the unit cell was formulated and resolved
using a method similar 1o the method described in [5]. The modes of the coaxial-with-radial-stubs waveguide were
used to approximate the electric field in the elements of the unit cell.

4.0 RESULTS OF NUMERICAL SIMULATION

The reflection characteristics of the phased arrays with two-bit and three-bit open polarization phase shifters have
been simulated.
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4.1 ARRAY WITR UNIFORM LOADING

Initially, the geometry of the array element has been optimized in order to minimize the insertion loss in the p-i-n
diodes and to increase the magnitude of the controlled wave. Multiple simulations of the uniformly loaded armay
have been performed during the optimization process.

As a result, the element dimensions b and d were set to 6.1 5mm. The inner and outer radiuses of the nng slot &,
and R; were 1.3 and 2mm, respectively; the length of stubs L was 0.95mm and the width of stubs # was 0.36mm. [t
has been considered that all elements were printed on a diclectric substrate with a relative permittivity of 2.56 and
thickness of 0.127mm. The distance [ between the subsirate and the metal screen has been set to 2.7mm in the case
of the array with two-bit phase shifters and to 2.6mm in the case of the array with three-bit phase shifters.

The geometry of the two-bit element is shown in

23 00 oD ohass Fig. 2. P-i-n diodes are installed in the stubs with

3R 021 ____ amay . 6rs angular positions of 0, 90, 225 and 315 degrees as

§§€ 041 array Wih u."ee-m phase shiflers it is shown in Fig. 2. The other stubs are short-
- circuited with metal shorts.

The three-bit phase shifter has 16 stubs and the
angle between the axis of two adjacent stubs is
22.5 degrees. P-i-n diodes are installed in the stubs

% with angular positions 0, 45, 90, 135, 202.5, 247.5,
38 141 292.5 and 337.5 degrees. The other stubs are

‘25 28 27 28 29 30 31 32 a3 Short-circuited with metal shorts.
Frequency, GHz The resistance r (2 Ohms) is considered as a

Fig. 4 F"‘qm‘y dependence 0f‘h¢ ratio between thepower model for the ?Witched-On d.iode, meanwhile a
density of the contralled wave and the power density of the incident Parallel connection of the resistance R (7kOhm)
wave, and the capacitance C (0.035pF) is used to
simulate the switched-off diode. These models

have been used to describe the Agilent HPND 4028 p-i-n diode.

The simulated frequency dependence of the ratio between the power density of the controlled wave and the
power density of the incident wave is shown in Fig. 4. In the ideal case, this ratio i3 equal to 0dB. However, the
existence of the insertion loss in the p-i-n diodes and the impossibility to fulfill condition (2) in a wide frequency
band reduce the magnitude of the controlled wave. Nevertheless, the above-mentioned ratio is greater than -1 dB in
more than 20% bandwidth.

E)

%g § 08
§ e
2

3-1.21

4.2 SCANNING IN THE XOZPLANE

Scanning in the XOZ plane has been also simulated. In this case, the unit cell of the infinite periodic array
contains M array elements with non-uniform loading. A proper bias has been applied to the diodes in order to

redirect the incident RHCPW in the desired direction determined by the reflection elevation angle &, .
Four configurations (I, I, I and I'V) of the pbased array have been considered to obtain, at the frequency of 30
GHz, reflection elevation angles 00 of 9.4, 11.7, 15.7 and 24 degrees, respectively. The unit cell of the periedic

Y 1 2 ion) AA configuration il ®#@ o WA 0.5
BE configuration IV | P
@10 D -1,0
° J2 S A
§.1_5 124 ? ‘.3 4.5
$ 23 é
gio ]9 20
25 4 18 g g -1.5
_g 16
3,0 — ug 30
§ - J12% 3
a5 < wm 35
B — . . : - e 40 :
%5 28 27 2B A N 3 2 N »
Frequency, GHz

Fig. 5. Frequency dependences of the rsion coefficient L¢
and the reflection elevation angle 00 Jor the phased array
with two-bit phase shifiers.

array contains 10, 8, 6 and 4 array elements, respectively.
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Simulated frequency dependences of the conversion coefficient Le for the phased arrays with two-bit and three-
bit phase shifters are presented in Fig. 5 and Fig. 6, respectively. Frequency dependences of the reflection elevation

Conversion coeflicient Lc, dB

N
-]

T
25

Frequency, GHz

Fig. 7. Frequency dependences af the conversion coefficient

Lc for the phased array with modified three-bit phase
shifters.

angle 8, for the four configurations of the array are

also shown in Fig. 5.

Mutual coupling and phase erors reduce the
conversion coefficient Lc of the array. In the case of the
array with two-bit phase shiflers one can observe a
decrement of the conversion coefficient of [dB in
comparison with the results presented in Fig. 4.
Unfortunately, the usage of the three-bit phase shifters
(Fig. 6) leads to further degradation of the conversion
coefficient. Therefore, the design of the three-bit phase
shifters have been changed in order to increase the
conversion coefficient Le. For this case the p-i-n diodes
have been installed in all sixteen stubs. At each moment
of time two p-i-n diodes with angular positions that
differ on 180 degrees are switched-off and the other
fourteen diodes are switched-on. As a result, the
simulated conversion coefficient better than -2 dB (Fig.

7) has been obtained in the frequency band from 25 to 30.5 GHz for the arrays with three-bit phase shifters,

5.0 EXPERIMENTAL VERIFICATION

HPND 4038 p-I-n diode

b)

The method of the waveguide simulator
has been used to verify the mathematical
mode! developed. A metal diaphragm that
contained a ring slot resonator with two
stubs (Fig. 8) was printed on the dielectric
substrate  with a relative dielectric
permittivity 2.4 and a thickness of
0.102mm. The inner and the outer radiuses
of the ring slot were 3 and 4.5mm,
respectively. The length of each of the two
horizontal stubs was 6.95mm and the
height of the stub was 0.95mm. Two

Fig. 8 {a) Cross section of the waveguide simulaior and (b) the
corresponding infinite periodic array.

HPND 4038 p-i-n diodes were installed in
the stubs at the distance 0.5mm from the
ring slot as it is shown in Fig. 8.

0.8
07
0.6
0.5
04
0.3
0.2
0.1

— simulated

N measured

Transmission coefficient

This diaphragm was then installed in the
cross section of the rectangular waveguide
WR90. If equal biasing are applied to the -
p-i-n diodes, the scattering of the TE,,
mode on this diaphragm is equivalent [6]
to the scattering of the two corresponding
TE Floquet modes of equal magnitudes on
the infinite periodic array (Fig. 8) with
b=22.86mm and d=10.13mm.

Then, a reverse bias of -30V has been

9 10 1 12 13
Frequency, GHz

- applied across the diodes. It was found [5)
14 that in this case the HPND4038 diode can

Fig.9. The comparison berween the measured transmission coefficient of
waveguide simulator and simulated transmission coefficient in the case
of scattering of the two corresponding TE modes on the infinite periodic

array

be presented as a parallel connection of
resistance R (4kOhm) and capacitance C
(0.052pF). The comparison between the
measured transmission coefficient of the
waveguide simulator and the simulated
transmission coefficient in the case of the

scattering of the two corresponding 7E modes on the infinite periodic array is shown in Fig. 9. Good agreement
between the simulated and measured characteristics of the waveguide simulators has been observed.

486




6.0 CONCLUSIONS

Novel phased arrays with open polarization phase shifters are presented. A full-wave mathematical model has
been developed and verified in order to predict the scanning characteristics of these arrays. The analysis of the
simulated characteristics results in a conclusion that low-cost effective Ka-band highly integrated phased arrays can
be built using the described approach.
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Spiraphase-Type Reflectarrays Based on
Loaded Ring Slot Resonators

Alexander E. Martynyuk, Jose 1. Martinez Lopez, and Ninel A. Martynyuk

Abstract—Reflective periodic arrays based on loaded ring slot
resonators are analyzed. A full-wave mathematical model is devel-
oped and namerical results are presented. It is proven that the re-
flection angle for the normally incident circularly polarized wave
can be effectively controlled by proper positioning of reactive loads
in ring slot resonators. Analysis of the reflection characteristics of
the Ka band one-layer reflectarray results in a conclusion that the
incident wave can be effectively redirected in the directions deter-
mined by elevation angles as high as 65° with conversion coefficient
better than —1.5 dB. It is also shown that the usage of the multi-
layer reflectarray leads to a considerable improvement in the re-
flection characteristics when it is compared with the one-layer re-
flectarray. The method of the waveguide simulator has been used
to verify the developed mathematical model.

Index Terms—Antenna arrays, millimeter wave antenna arrays,
phased arrays, reflectarrays.

I. INTRODUCTION

LANAR reflectarrays are considered as an attractive light-

weight alternative to reflector antennas due to the easy
fabrication process and better cross-polarization characteristics
[11-[3]. A typical reflectarray consists of multiple reflective ele-
ments arranged in one plane. Each element reflects the incident
wave introducing an appropniate phase shift in order to form a
planar phase front in the reflected wave. Thus, this wave can be
redirected in the desired direction.

Different methods are used to set the phase shift introduced by
the reflective element into the reflected wave. The well-known
approach is the implementation of microstrip stubs of different
lengths attached to the patch antennas [1], [2], [4]. However, it
is considered that the usage of stubs degrades the cross-polar-
ization characteristics of the reflectarray because of the spurious
radiation. An alternative method consists in the implementation
of dipoles or patches of a variable size [3], [5]-[7]. However,
it is known that such a reflectarray has high sensitivity to man-
ufacturing tolerances and frequency variations because of the
sharp behavior of the introduced phase shift versus patch length
and frequency.

An alternative approach was proposed in [8], [9] for a
circularly polarized reflectarray based on identical microstrip
patches having different angular rotations. In this case, the
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Fig. 1. (a) One-layer reflectarray based on reactively loaded ring slot
resonators (uniform loading), (b) a single element of reflectarray based on
shorted ring slot resonators, and (c) a single element of reflectarray loaded by
lumped elements.

phase shift is determined only by the angular position of the mi-
crostrip patch. The rotation of the microstrip patch by an angle
-y from its original position leads to the additional phase shift of
2+ introduced into the reflected wave. This technique was also
demonstrated for a spiraphase array based on half-wave dipoles
or spiral elements [10]. Later spiraphase-type arrays based on
spiral elements []]1], thin conductor radiators [12], [13] and
microstrip radiators of different configuration were analyzed
[14]. The same principle was used in periodical reflective arrays
based on shorted ring slots with different angular positions of
the metal shorts [15]. It was shown that these arrays are capable
of converting a normally incident circularly polarized wave
into a plane wave propagating in the directions determined by
elevation angles as high as 65° with a small conversion loss.

This paper presents periodic reflectarrays based on loaded
ring slot resonators. A full-wave mathematical model is pre-
sented and used to calculate the scattering of a plane wave by
the reflectarray. The usage of various kinds of reactive loads in-
stead of simple metal shorts permits a major flexibility in the
design that results in a better performance. It is also shown that
the multilayer design offers a better bandwidth.

It is possible to achieve beam scanning in reflectarrays based
on loaded ring slot resonators when modern microwave control
devices such as p-i-n diodes, field-effect transistors, varactors
or MEMS are used as reactive loads.

II. PRINCIPLE OF OPERATION

A periodic one-layer reflective array of uniformly loaded ring
slot resonators situated over a metal screen is shown in Fig. 1.
The angular position of reactive loads is uniform along the array

0018-926X/04$20.00 © 2004 IEEE
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and is determined by the angle . Due to the presence of the re-
active loads, this array provides different reflection coefficients
I" 4 and I for the two orthogonal normally incident linearly po-
larized waves with polarization planes parallel to the axes AA;
and BB, [Fig. 1(a)], respectively.

Two cases are taken into consideration. In the first case, the
loads are considered as perfectly conductive shorts. A single
element of a periodic array with shorted ring slot resonators
is shown in Fig. 1(b). At the microwave frequencies, the
inductances of the shorts cannot be neglected, so it is necessary
to define the geometrical configuration of the shorts in order
to determine their inductances. Thus, the geometry of the
short was defined as an annular sector with an angular size of
Ay [Fig. 1(b)] to simplify the corresponding mathematical
expressions. In the second case, the loads are considered
as beam lead lumped elements with negligible electrical
dimensions [Fig. 1(c)]. The lumped elements are characterized
by their admittances and the geometry of the beam lead is
defined as an annular sector. This approach allows to take into
account different kinds of loads and to evaluate the parasitic
inductances due to the connection of a lumped element to a
ring slot resonator.

Now assume that the normally incident circularly polarized
plane wave of frequency w propagates toward the array in the
negative z direction as shown in Fig. |. In this paper, a time
harmonic variation of exp(jwt) is being considered and sup-
pressed throughout. The electric field of this incident wave can
be written as

=

E; = Eo(@, + ja,)e’** ¢))

where Ey is the magnitude of the incident wave, @, and a, are
the unit vectors in z and y directions, respectively, and k is the
wavenumber.

The electric field of the reflected electromagnetic wave can
be expressed as a sum of two circularly polarized waves that
propagate in the positive 2z direction [11]

E, = 0.5Ege¥([' 4 — [p)(@z — j@,)e 7%
+0.5E9(Ta + T'p)(@z + jdy,)e %, (2)

The first component of the sum in (2) is the circularly_‘polar-
ized wave with the same direction of rotation as vector F;. The
phase of this wave depends on angular position «y of the reactive
load. The second component of (2) is the circularly polarized
wave with the direction of rotation opposite to that of vector E;.
The phase of this wave does not depend on the angular position
of the load. According to (2), the reflectarray is converted into
a perfect phase shifter that controls the phase of the reflected
wave when the following condition is fulfilled:

F'a=-Tp. (3)

In other words, it is necessary to provide a differential phase
shift of 180° between the orthogonal components of the re-
flected wave in order to control the phase of the reflected circu-
larly polanzed wave. Equation (3) expresses the Fox’s principle
of phase changing [16).

= L 1c
.r:lzoé

BI=90° pI=9CF
(a) (b)

Fig. 2. Equivalent circuits for one-layer reflectarray with uniform orientation
of sherts corresponding to the scattering of plane waves with polarization planes
(a) orthogonal and (b) parallel to the axis A, .

In the simplest case, metal shorts can be considered as reac-
tive loads. When the average perimeter of the ring slot is ap-
proximately equal to the wavelength A, the resonance phenom-
enon occurs. The array of shorted ring slots becomes transparent
for the normally incident plane wave with polarization plane or-
thogonal to the axis AA;. With a metal screen situated approx-
imately at the distance of A/4 from the array of shorted ring
slots, one can obtain the value of the reflection coefficient ap-
proximately equal to | for this wave (the plane of the array is
assumed as the reference plane). Then, an equivalent circuit can
be built. This equivalent circuit contains a transmission line, a
parallel resonant circuit L; —C) and a shorted section of a trans-
mission line of length ) /4 or electrical length of 90° [Fig. 2(a)].

On the other hand, the wave with polarization plane parallel
to the metal shorts is reflected from the array with a reflection
coefficient approximately equal to —1. The equivalent circuit
for this case is shown in Fig. 2(b). An additional element (in-
ductance Lgy,) is added to the equivalent circuit to represent the
small inductance of the metal shorts.

Thus, a differential phase shift of 180° appears between the
two reflected waves with orthogonal polarizations. According to
Fox’s principle of phase changing, the reflection of a circularly
polarized wave from the array with uniform angular position -y
of shorts leads to the appearance of the additional phase shift of
27 in the reflected circularly polanzed wave.

However, if now one considers a nonuniform angular position
of the shorts then a nonuniform phase shift appears across the
reflected circularly polarized wave. Thus, it is possible to intro-
duce a linearly distributed phase shift across the reflected plane
wave and to redirect it as desired. Therefore, with proper posi-
tioning of metal shorts, the angle of reflection can be changed.

The bandwidth of this periodic reflectarray is limited by sev-
eral factors. First of all, the additional phase shift introduced
into the reflected wave is equal to 27y and does not depend on
frequency. Hence, the direction of propagation of the reflected
wave is modified when the frequency changes. Thus, frequency
scanning is an important feature of such periodic reflectarrays.
Another factor that limits the bandwidth is the frequency de-
pendence of the differential phase shift that appears between the
orthogonal components of the reflected wave. At the central fre-
quency, this phase shift is equal to 180°. However, the phases
of the reflection coefficients I' 4 and I" g depend on frequency in
different manner. As a result, differential phase shift is different
from 180° in the bandwidth and condition (3) is not fulfilled.
According to (2), the violation of the condition (3) leads to the
redistribution of the reflected power between the correctly redi-
rected wave and the reflected wave propagating in the direction
determined by the natural specular reflection angle.
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Fig. 3. Muhilayer reflectarray with uniform angular positions of reactive
loads.

To maintain a constant differential phase shift over a wide
band, multilayer reflectarrays can be used. The multilayer re-
flectarray that consists of K arrays of uniformly loaded slot res-
onators is shown in Fig. 3. Angular position of all reactive loads
in all layers is determined by the angle -y. Scattering of the plane
wave on this multilayer reflectarray depends on the polarization
of the incident wave.

Therefore, it is possible to build two different equivalent
circuits [Fig. 4(a) and (b)] corresponding to the scattering of the
normally incident linearly polarized waves with polarization
planes parallel to the axes BB, and AA;, respectively. Each of
these circuits consists of K parallel resonant circuits separated
by the segments of a transmission line. The short circuit that
appears in both equivalent circuits corresponds to the presence
of the metal screen. Susceptances jb; are added to the circuit
shown in Fig. 4(b) in order to take into account the reactive
loading. Now it is possible to choose the parameters of each
layer, the distances between the layers /; and the values of the
susceptances jb; 10 maintain a constant differential phase shift
of 180° in a wide frequency band. Thus, the normally inci-
dent circularly polarized wave is converted into the normally
reflected circularly polarized wave. The phase of the reflected
wave is determined by the angle -y. Then one can introduce a
progressive phase shift in the reflected wave with the usage of
the nonuniform angular positions of the reactive loads in all
layers of the reflectarray in order to redirect this wave in the
desired direction.

The principle of operation of the spiraphase-type reflectar-
rays is simple. However, a strong electromagnetic coupling ex-
ists among loaded ring slot resonators. This coupling has a con-
siderable impact on the array characteristics. So, it is necessary
to build an adequate mathematical model that takes into account
the effects of the mutual coupling in order to predict the radia-
tion characteristics of the reflectarray.

pl, B/, B,
~ 1} I
Tz BLIC Z BLIGC 7 L1C,  Z
I, —L -
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z
% L'==C’Iﬂjb,zo é—i
r, 1
)
Fig. 4. Equivalent circuits for multilayer reflectarray with uniform

orientations of reactive loads corresponding to the scattering of the plane waves
with polarization planes (a) orthogonal and (b) parallel to the axis AA,.

III. MATHEMATICAL MODEL

A. General Concept

A full-wave analysis was used to build the mathematical
model of the reflectarray.

The following two restrictions were imposed on the geometry
of the reflectarray in order to simplify the analysis:

1) “Small” cell that contains one ring slot resonator has the

same dimensions in all the layers of the reflectarray;

2) “Small” cells of different layers are exactly stacked as it

is shown in Fig. 3.

Now assume that a normally incident circularly polarized
wave moving toward the array must be reflected in the direction
determined by the reflection elevation angle 6y and the reflec-
tion azimuth angle yg. To do this, two “small” adjacent celis
must provide incremental phase shifts of ¥.,, and ¥,, to the
reflected wave in the z and y directions, respectively. When
“small” cells are arranged in a regular rectangular grid, these
phase differences can be calculated as follows:

II)I m
Yym

—kbsin g cos g

It

—kd sin g sin g ()]

where k is the wavenumber, b and d are the z and the y size of
the “small” cell, respectively.

According to the polarization principle of phase changing,
the difference between the angular positions of reactive loads
for two “small” adjacent cells in the z and y directions (A,
and Ay, respectively) must be set in all the layers to

Avz = Pom/2 = —kbsin Gy cos g /2

Avy = PYym /2 = —kdsin g sin po /2. 5

Nonuniform angular positions of the reactive loads destroy
the periodicity of the array. Therefore, the “small” cell cannot be
considered as the unit cell of the array. However, the reflectarray
can be converted into a periodic structure with a rectangular unit
cell (“large” cell) that contains /N, adjacent “small” cells in z
direction and NV, adjacent “small” cells in y direction (Fig. 5).
To achieve this, the differences between the angular positions
Az and Ay, of reactive loads for two adjacent “small” cells
must be set to

Dy = WMx/Nx
Ay, = M,/N, ©6)
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where M, and M, are the total number of 27 for phase shifts
introduced by the “large” cell that contains IV, V,, “small” cells
into the reflected wave along the x and y directions, respectively.

In fact, all possible Ay, and A+, can be approximated with
sufficient tolerance by (6). Therefore, the reflectarray can be
analyzed as a periodic structure using Floguet's theorem.

According to Floquet’s theorem, the electromagnetic field
above the reflectarray is presented as a sum of Floguet modes
or plane waves. Condition (6) ensures that two of the Floquet
modes are the plane waves propagating in the desired direction
determined by the reflection angles 6y and wg. Thus, one can
consider the reflectarray as a modal converter that transforms an
incident circularly polarized wave (two incident Floquet modes)
into an elliptically-polarized reflected plane wave (two reflected
Floquet modes) traveling in the desired direction.

The mathematical model of the multilayer reflectarray can be
built by using two different approaches [17]. The first approach
consists in the formulation of the problem considering all the
reflectarray layers at once. However, the amount of calculations
is increased rapidly when the number of layers is large enough
and the unit cell has a complex geometry. Furthermore, slight
modifications made in the geometry of the reflectarray leads to
a total recomputation of the structure.

The second approach consists in the characterization of each
layer by a generalized scattering matrix (GSM) with a posterior
cascading procedure resulting in the total GSM of the whole re-
flectarray; this total matrix is used to obtain the characteristics
of the entire reflectarray [18]. Besides, full-wave efficient nu-
merical methods have been proposed [19], [20]. The main ad-
vantage of this technique is its flexibility.

In this work, we have used the second approach because of the
complex geometry of the unit cell. In addition, the possibility to
optimize the parameters of the array was considered.

B. Mathematical Model of a Single Layer

Each layer of the multilayer reflectarray can be considered
as an infinite array of loaded ring slot resonators arranged in a
regular rectangular grid. These slot resonators are printed on the
dielectric substrate with dielectric permittivity of ¢ and dielec-
tric thickness of h. A “small” cell of this array contains only one
loaded ring slot (Fig. 5).

To calculate the GSM of a single layer, two reference planes
were defined as itis shown in Fig. 5. The order V, of the GSM is
equal to the number of Floquet modes included in the cascading
process. This number must be large enough to obtain an accurate
solution [19]. So, one needs to analyze the scattering of every
Floquet mode taken into account to obtain the GSM of a single
layer.

A system of integral equations was formulated to analyze the
scattering of the Floquet modes by the single layer.

Assume that the plane wave corresponding to a certain inci-
dent Floquet mode of unit magnitude is scattered by the single
layer of the reflectarray. The unknown tangential electric field
E'; in the plane of the ring slot resonators can be presented as a
sum of two components

E‘.,.:E:+E’ )

n-th “small” cell
of the “large” cell
X,

reference plane 2
*small® cell b

\ . 2
first “small” cell dielectric substrate

“large” cell
of the “large” cell

reference plane 1

Fig. 5. Geomelry of the single layer for N, = 4, N, = 3,Av, = #/4,and
Ay, = 5/3

where E;‘ is the electric field that appears considering that the
incident wave excites the single layer with unloaded ring slot
resonators and £ is the electric field that exists due to the cur-
rents I,,, that flow across the reactive loads.

On the other hand, this tangential electric field E_,"T can be
expressed in terms of the Floguet modes

E, =) Tn¥i(z,y) + V5 (z,y)

1

3
i

Cm ¥ (2,y) (8)

M

1

3
Il

where \il'f;, is the orthogonal system of vector normalized
Floquet modes corresponding to the “large” cell and to the
respective mode of incidence; @,‘;, is the incident Floquet mode
with a magnitude of 1; I'y, is the magnitude of the scattered
mth Floquet mode; G, is the magnitude of the mth Floquet
mode in the plane of the ring slot resonators and (z,y) are the
Cartesian coordinates with origin at the center of the “large”
cell. Expressions for vector normalized Floquet modes and
their admittances are given in [21].

At first, the tangential electric field £ is calculated. In this
case, the unit cell of the array of unloaded ring slot resonators
is the “small” cell. So, the solution is found only for the first
“small” cell and then expanded to the other cells of the “large”
cell using Floquet’s theorem. Application of the continuity con-
dition for the tangential magnetic field across the aperture of un-
loaded ring slot resonator situated in the first “small” cell leads
to the following integral equation [22]:

2oV By (0,3:)
TP SRR AR AN e
a bm=1

- EX(z),y,) dx, dy, ©)

where E;‘l is the tangential electric field that appears in the
first “small” cell when the incident wave excites the single layer
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with unloaded ring slot resonators; \I-;fn is the complete system
of Floquet modes corresponding to the “small” cell and to the
respective mode of incidence; Y,3, is the Floquet modal admit-
tance; Y,f," is the Floquet modal admittance that takes into ac-
count the properties of the dielectric substrate [23]; \i/" , 1s the
incident Floquet mode that has the same direction of propaga-
tion and is of the same type (TE or TM) as UL o in (8); Y2,
is the modal admittance of the incident Floquet mode, A is the
aperture of the ring slot resonator of the first “small” cell; Cy
is the magnitude of the incident Floquet mode; (z,,y,) are the
local Cartesian coordinates with origin at the center of the first
“smal]” cell and #* is the symbol of complex conjugation.

Equation (9) is valid only on the aperture of the ring slot res-
onator that belongs to the first “small” cell.

The incident Floquet mode in (3) does not have a magnitude
of 1 due to the fact that the electric field in (8) is expressed in
terms of the Floquet modes of the “large™ cell while Floquet
modes of the “small” cell are used to formulate the integral
equation (9). To maintain the equivalence between the incident
fields in (8) and (9), the magnitude of the incident Floquet mode
Co was set to

IO-SIKT (N = 1)tk (N, 1) d]
Co = (10)
VNN,
where k;"' and k;"' are the = and y wavenumbers of the incident
Floquet mode, respectively.

Integral equation (3) was reduced to a system of linear equa-
tions using the method of Galerkin. Vector functions &; of the
coaxial waveguide [21] were used as the basis and weighting
functions. As a result, the electric field E'}‘, in the first “small”
cell was obtained as a linear combination of vector functions &

M
Y=Y Dudiz-z1,y-u)
1=1
where Dj; are the magnitudes of the [th vector function of
coaxial waveguide in the first “small” cell; z, and y; are the
coordinates of the center of the first “small” cell relative to the
origin at the centre of the “large” cell and M is the number of
coaxial modes used to approximate the electric field in each
ring slot resonator.

Then Floquet's theorem was used to obtain the langential
electric field £¥, in the nth “small” cell, see (12) shown at
the bottom of the page, where D,,; are the magnitudes of the
{th vector function of coaxial waveguide in the nth “small” cell
(Fig. 5); z, and y, are the coordinates of the center of the nth
“small” cell relative to the origin at the centre of the “large” cell.

The integral equation with respect to the unknown electric
field E! was obtained as a result of the application of the con-
tinuity condition for the tangential magnetic field across all the
loaded ring slots contained in the “large” cell. An important con-

(mn

sideration is that the magnetic field is not continuous in the re-

gions where currents flow across the reactive loads. Thus, the

following integral equation is obtained:
oo

[ (55 ot vt e

A m=1

- El(«,y) dz’ dy'

y) UL (2, y'))

NN,
==Y [kaFealz,y) + I2Fra(z,y)]  (13)
k=1
where Y, is the wave admittance of the Floquet mode \I/,l;,, Y,Ld

is the modified admittance of the Floquet mode \I/L that takes
into account the properties of the dielectric substrate; A’ is the
total aperture area of all ring slots contained in the “large” cell;
I ; is the current that flows across the ith reactive load in the kth
ring slot resonator and F_"k,.- is the vector function that converts
the current [y ; into the corresponding electric current density
jk_,». Equation (13) is valid only over the surface of all ring slot
resonators that the “large” cell contains.

When the dimensions of the reactive loads are negligible with
respect to the wavelength A and each reactive load has the form
of an annular sector of angular size A, the function Fk i can
be expressed in the following form:

Fii = &, (1(R2) - 1(R1))
X [Wvki + Ap/2) = Uvki — Bp/2)]/ ol (14)

where pr and ; are the local polar coordinates with origin at
the center of the kth “small” cell; @,, is the unit radial vector
defined in the kth “small” cell; 1(x) is the switch function; vk ;
is the angular position of the zth reactive load in the kth ring slot
resonator; and R1, R2 are the inner and the outer radius of the
ring slot resonator, respectively, as shown in Fig. 5.

The total tangential electric field EJ in the “large” cell is
presented in the following form using the same basis functions
&; as in (12):

N
E! 2

Z

Il
<

3
l
B
E

4
N
<

NE

-

An,l(bl(z-l'nay_yn) (15)

1

il
—-

n

where E.ln is the tangential electric field that exists in the nth
loaded ring slot resonator due to the currents I, ; that flow
across the reactive loads and A,,; is the unknown magnitude
of the Ith coaxial mode in the nth ring slot resonator.
Application of Galerkin’s method reduces the integral equa-
tion (13) to the system of linear equation (16), shown at the
bottom of the next page, where [B]™ ™ is the mutual admittance
square matrix of order M that expresses the electromagnetic

E_“;"n = { ZIA:l D"lq;l(w —In, Y- yn)y

H]

Dyt = Dyje 35 (®n=20) g =3k7 (¥ -11) |

in the slot
over the conductor in a “small” cell

(12)
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coupling between the mith and nth ring slot resonators in the
“large” cell. The k, ith element of the matrix [B]™™ is denoted
as B}’ and can be found as follows:

(o)
'm'n ZyL+YLd 1k( n)"

i=1

an

where

e st

After the change of variables z — z,, = u,y — ymm = v, the
double integral (18) can be expressed in closed form as indicated
in [21).

[A]* is a vector of size M that contains the unknown magni-
tudes of the coaxial modes representing the tangential electric
field in the kth ring slot resonator

[A]F = [Ax)  Axo

— T, Y — ym)dldy- (18)

Apm]® (19)

where T denotes matrix transposition.

[I]* is a vector of size 2 (considering two reactive loads per
ring slot resonator) that contains the unknown currents that flow
across the reactive loads in the kth ring slot resonator

N* =Ly Te2)™ (20)
[T]™ is a rectangular matrix of size M x 2:
m 7L T
[T]m — [T;nl T2",11 Tk,l TM,I @
ey T34 T, T

The matrix element 7,7 is expressed in the following form:

e [

In the simplified form, the matrix equation (16) can be written
as

2: — Ty Y — yrn) dl’ dy (22)

[BA] = [T]).

Thus, it is possible to express the unknown mode coefficients
An 1 as alinear function of the unknown currents /y ;

(23)

147

We need 2NN, linear equations (considering two reactive
loads per ring slot resonator) to calculate the unknown currents
Iy ;. In the case when the size of the reactive loads is negligible
with respect to the wavelength A, Ohm’s law can be applied for
each reactive load to obtain the following:

/&JE/«&+&)J
P,

= ILn,i/Yn.i;

n=1,2,...,N.N,; i=1,2 (25)

where E'T,, is the total tangential electric field in the nth ring slot
resonator, P, ; is the path along which the current I,, ; exists and
Un,i 1s the admittance of the <th reactive load connected to the
nth ring slot resonator.

Now, we can substitute expressions (12) and (15) into (25) to
obtain the system of 2N, N, linear equations

M
S (Dot + An) / i — 2ary — yn) - dE = InsfTnss
l=l Pn.i

n=1,2,..., N.Ny; (26)

Then, the system of linear equations (24) and (26) were resolved
simultaneously and, as a result, the unknown currents I, ; were
obtained. With currents I,, ; known, it is possible to calculate
coefficients A, using (24). Now one can determine the total
tangential electric field E, inthe plane of the ring slot resonators
using (15), (12), and (7).

With E, known, the calculation of the magnitudes of the
Floquet modes in the plane of ring slot resonators becomes pos-
sible using (8) as

/ E(z,y)- (‘f’i(ﬂc,y))‘ dzdy
J)

i=1,2.

G =

NN, M
Yo S (Dng+ And) (Crd)”
n=1 I=1

Thus, the elements of the GSM of a single layer can be cal-
culated. According to the notation used in [19], the GSM of a
single layer was presented as follows:

27

_ [[Su] [$:2]
(4] = (B [T, 24) ”“L&lmﬂ @8)
Bl (B2 [B]1 [B]1NeMs (4]
B [ B2+ [BJ2N= s [A]
W“ (B2 [B]E (BN s (A
[B]N Ny, 1 [B]N,N.,J [B]N,N.,,k [B]N,NV,N,N,, [A]N,N,J
T (o] 0] 0] !
o [T ] 0] ik
=l [ mk 0] [1]¥ (10
o [ o - ] L
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where [S11],[S12],[S21], and [S22] are square matrices of
order N,.

Now the elements of the m/th column of the submatrix [S)]
will be obtained as

m’ Gm—l,
s ={ g

m=m’

™. (29)
Then, the elements of the m’th column of the submatrices
[S12],[S21], and [Sa2] are calculated taking into account the
properties of the dielectric substrate.

Next, one needs to repeat the abovementioned process N,
times to obtain all the columns of a single layer GSM.

The calculation of the GSM of a single layer involves the
analysis of the “large” unit cell of the array consisting of NN,
“small” cells. A complex structure of the “large™ unit cell re-
quires a large number of coaxial and Floquet modes to be taken
into account, Therefore, a special algorithm based on the ap-
proach indicated in [2]1] was developed to obtain the matrix
[B]~! in (24).

C. Cascading Procedure

When GSMs of all layers are known, cascade connections
of generalized scattering parameters are used to obtain the
total GSM of the whole reflectarray. The effective procedure
described in [19] was used. According to this procedure, the
cascade connection begins with the GSMs of the first two layers
separated by an air gap. Then the composite GSM of these two
layers is cascaded with the GSM of the next layer, and so on.
The last GSM to be connected is the GSM of the metal screen.
The submatrices [S21] and [S)2] of the GSM of metal screen
are zero matrices of order N,, while the submatrices [S);] and
[S22] are diagonal matrices with ~1 as their elements,

As aresult, the total GSM of the reflectarray is obtained. Sub-
matrix [S11] of the total GSM contains all the information nec-
essary to evaluate the efficiency of the reflectarray.

Several of the Floquet modes taken into consideration in the
total GSM are propagating modes because of the considerable
electric size of the “large” cell. Therefore, a scattered electro-
magnetic field contains a number of plane waves propagating
into certain directions. Only two of these waves (one TE and
one TM) propagate in the desired direction determined by the
angular positions of the reactive loads, while the other plane
waves form undesired side lobes. Thus, the reflectarray can be
considered as a multimode converter that transforms an incident
circularly-polarized plane wave into a plane wave propagating
in a desired direction. The efficiency of this mode converter is
affected by two factors: the partial conversion of the incident
wave into side lobes and the power dissipation in the nonideal
reactive loads. It is possible to introduce the conversion coeffi-
cient L. to measure the efficiency of the mode conversion. As

it can be seen in (30), shown at the bottom of the page, this con-
version coefficient L, is calculated as a ratio between the power
density of the two reflected Floquet modes (one TE and one TM)
propagating in the direction determined by the angular positions
of the reactive loads, and the power density of the two incident
modes that form the incident circularly polarized wave. In (30),
n) and n9 are the indices corresponding to the incident Floquet
modes and m; and m are the indices corresponding to the re-
flected Floquet modes propagating in the direction determined
by the angular positions of the reactive loads.

1V. RESULTS OF NUMERICAL SIMULATION

A one-layer reflectarray based on shorted ring slot resonators
and a three-layer reflectarray based on loaded ring slot res-
onators were simulated. These simulations were performed
in order to demonstrate the possibility of achieving a wider
bandwidth with the multilayer reflectarray when it is compared
with the one-layer reflectarray.

A. One-Layer Reflectarray Based on Shorted Ring Slot
Resonators

At the beginning, the scattering of the normally incident
right-hand circularly polarized wave by the one-layer reflective
array with b = 4.25 mm, d = 4.25 mm, R1 = 1.40 mm, and
R2 = 1.95 mm was simulated. A uniformly-loaded frequency
selective surface of the same geometry is transparent for
the normally incident wave with the plane of polarization
orthogonal to the metal shorts at the frequency of 30 GHz. The
distance {, (Fig. 1) between the metal screen and the backward
surface of the dielectric substrate was 2.5 mm. Ring slots were
printed on a substrate with a relative dielectric permittivity of
2.2 and dielectric thickness of 0.127 mm. Metal shorts were
considered as annular sectors with angular size of 10.3°.

Initially, this reflectarray was configured to ensure different
elevation reflection angles 8o in the plane XOZ for the nor-
mally incident circularly polarized wave. To do this, two ad-
jacent “small” cells situated in the z direction must provide an
incremental phase shift to the reflected wave while a constant
phase shift must be maintained in the y direction. So, it is nec-
essary to ensure the difference between the angular positions of
the metal shorts for the “small” adjacent cells in the z direction
and to remain constant the angular positions of the metal shorts
in the y direction in order to ensure different elevation reflection
angles 8y in the plane XOZ. To obtain a periodic array, the dif-
ference between the angular positions of reflective loads along
the z direction Ay, must be calculated according to (6). Thus,
the value of M,, and N, in (6) were set to | and the difference
between the angular positions of the metals shorts Ay, were
determined according to (6) for different integer positive values
of N. and M,. When A<, is positive and the incident wave

myny 2 my,na 2 my,ny 2 mynz 2
vE (s +1sim ) + v, (155 ® + 1smem )

C=

YE+YE

(30)
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Fig. 6. Reflection characteristics of one-layer reflectarray with b = 4.25 mm,
d = 4.25 mm, R1 = 1.40 mm and R2 = 1.95 mm (scanning in the plane
XOZ is assumed). (a) Conversion coefficient L.. (b) Reflection elevation angle
5. (c) Axial ratio calculated for the reflected wave.

is right-hand circularly polarized, the reflectarray introduces an
incremental phase shift into the reflected wave along the z di-
rection and the reflection azimuth angle of 180° is ensured.
The results of the numerical simulation for nine different
configurations of the reflectarray are presented in Fig. 6.
Frequency dependence of the conversion coefficient L.
[Fig. 6(a)] for the small values of the angle 6, (see case
N, = 13,Av; = n/13,Av, = 0) is determined by the
differential phase shift introduced by the reflectarray. This
phase shift is close to 180° near the central frequency and
the conversion coefficient is approximately equal to 0 dB.
Unfortunately, the differential phase shift is not constant in
the frequency band. So, the degradation of the conversion
coefficient occurs. Resonant mutual coupling between the
shorted ring slot resonators is another reason for the decrement
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Fig. 7. Reflection characteristics (conversion coefficient and reflection
elevation angle 8; of one-layer reflectarray with b = 4.25 mm, d = 4.25 mm,
R1 = 140 mm and R2 = 1.95 mm (scanning in the plane o = 225° is
assumed).

of the conversion coefficient. These effects are pronounced in
the frequency band from 25 up to 27 GHz [Fig. 6(a)].

The frequency dependence of the conversion coefficient L,
is practically the same for values of the reflection angles
from 0° up to 33° at the frequency of 30 GHz. In this case,
conversion coefficients higher than —1 dB are obtained in a
frequency band of 5 GHz. The further increasing of the reflec-
tion angle degrades the conversion coefficient. This degradation
of the conversion coefficient can be explained from the radia-
tion pattern of a shorted ring slot resonator. Additionally, mu-
tual coupling between ring slot resonators with different an-
gular positions of metal shorts affects slightly the differential
phase shift. However, it is possible to obtain conversion coef-
ficients better than —2 dB for the angle 8y of 68° [see case
N, = 9,Avy, = 4n/9,Av, = 0in Fig. 6(a)]. As it is ex-
pected, the reflectarray demonstrates frequency-scanning prop-
erties [Fig. 6(b)].

Calculated data concerning polarization of the reflected wave
is presented in Fig. 6(c). For small reflection angles, the polar-
ization of the reflected wave is close to circular. However, one
can observe a considerable increasing of the axial ratio for large
reflection angles.

Conversion coefficient L. was calculated also for the case
when the angle ¢ was set to 225° (normally incident circularly
polarized wave is assumed) and the reflective array was config-
ured to obtain different values of the angle 8. This situation oc-
curs when N = N,,, M; = M,,, and Ay,=A~, Results of the
simulation are presented in Fig. 7. The conversion coefficient
is better than —1 dB in the frequency band from 29 to 34 GHz
for elevation angles from 0° to 35°. Conversion coefficients are
still high even for large elevation reflection angles.

The number of coaxial modes taken into account during simu-
lation of the one-layer reflectarray was equal to 450 N N, (i.e.,
450 coaxial modes in each ring slot resonator) meanwhile the
number of Floquet modes was 5500N, N,,. The CPU (Pentium
IV-1.7 GHz, 512 M) times needed to calculate one frequency
point were | min 38 s for N; = 3, N, = |; 3 min 23 s for
N:=7,Ny=159min25sfor N, =13, N, = 1;12min 34 s
for Nz = Ny =4and 61 min37sfor N, = N, =6.



150 IEEE TRANSACTIONS ON ANTENNAS AND PROPAGATION, VOL. 52, NO. 1, JANUARY 2004

Frequency, GHz
23 24 25 26 27 28 29 30 31 32 33 34 35 36 37
1 L 1 ' 1 1 L 1 1 " 1 1

0 90
%_ 80 g
< 709
b °
-:l:’ 60 %
Qo (]
&
c 40 c
.0 30 2
S =
o 8
z 20%
S o
[&] 410
75 Jo
—— N=748r=/7  ——~ N,=548y,=n/5 - N,=4,by,=/4
-= N=74ay,=2/7 — N=348y,=n/3 ------- N,=5,8Y,=2%/5
Fig. 8. Reflection characteristics (conversion coefficient L. and reflection

angle 8;) of three-layer reflectarray with b = d = 4.25 mm, R1 = 1.2 mm.
R2=193mm, I, = 249 mm, 1> = 1.92 mm and I; = 1.37 mm (scanning
in the plane XOZ and normal incidence are assumed).

B. Three-Layer Reflectarray Based on Reactively Loaded Ring
Slot Resonators

The resonant behavior of the conversion coefficient reduces
the bandwidth of the reflectarray. This phenomenon occurs be-
cause the differential phase shift is not constant in the frequency
band. An attempt was made to obtain a differential phase shift
close to 180° in a wider frequency band with the help of a
multilayered reflectarray based on reactively loaded ring slot
resonators. A three-layer reflectarray was considered. Identical
layers and capacitive loads were used in order to simplify a fea-
sible design.

The values of inductances L, capacitances C;, susceptances
b;, and the electrical lengths 31; of the equivalent circuits shown
in Fig. 4 have been optimized to minimize the differential phase
shift errors in the frequency band with a central frequency of
30 GHz. Optimized parameters of the equivalent circuits were
then converted to the physical parameters of the three-layer re-
flectarray. As a result, the geometry of the single layer has been
determined as follows: b = d =4.25 mm, R1 = 1.2 mm,
and R2 = 1.93 mm. Capacitances of 8.8 fF were used as re-
active loads. Ring slot resonators were printed on a dielectric
substrate of relative permittivity 2.2 and dielectric thickness of
0.127 mm. The distance [, between the first and the second
layer was 2.49 mm, the distance [, between the second and the
third layer was 1.92 mm and the distance /3 between the third
layer and the metal screen was 1.37 mm. Then the numerical
simulation was performed. Simulated reflection characteristics
for the case of scanning in the plane XOZ are shown in Fig. 8
(Ny = 1, Ay = 0, normal incidence is assumed). The usage
of the multilayer structure allows to increase the bandwidth of
the reflectarray. For reflection angles lower than 25°, the calcu-
lated conversion coefficient was better than —1 dB ina 10 GHz
frequency band. Thus, the bandwidth is doubled in comparison
with the one-layer reflectarray.

However, the conversion coefficient L. degrades rapidly for
large reflection angles. One of the reasons of this degradation
is the interaction between the different propagating high-order
Floquet modes on the layers of the reflectarray. The same phe-
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Fig. 9. Reflection characteristics (conversion coefficient L. and reflection
angle 6o) of three-layer optimized reflectarray with b = d = 4.25 mm,
Rl = 1.2mm, R2 = 1.93 mm, 1 = 1.21 mm, I = 0.8 mm and
Iy = 1.02 mm (scanning in the plane XOZ and normal incidence are assumed).

nomenon occurs in a one-layer reflectarray also, but the degra-
dation of the conversion coefficient is more severe for the case
of amultilayer reflect array because of the considerable longitu-
dinal size of the multilayer structure. For large reflection angles,
the phase velocities of the propagating Floquet modes are sig-
nificantly different from the phase velocity of the nommally inci-
dent wave. Therefore, the one-mode equivalent circuits shown
in Fig. 4 cannot be considered as an adequate representation of
the array configured to ensure large reflection angles. As a re-
sult, circuit optimization performed to obtain the design param-
eters of the reflectarray is valid only for reflectarrays configured
for small reflection angles.

Fortunately, the cascading method used to calculate the total
scattering matrix of the multilayer reflectarray is good enough
for optimization. So, optimization was done to obtain a better
conversion coefficient for large reflection angles. The distances
1; between layers were used as the optimization parameters. The
calculated reflection characteristics of multilayer reflectarray
with optimized distances /; are shown in Fig. 9. Considerable
improvement of conversion coefficients was obtained for large
reflection angles. Calculated conversion coefficients are higher
than —1 dB in the 8 GHz frequency band even for the case of re-
flection angles as high as 60° (Nz = 3, N, =1, Ay, =7/3).

The number of coaxial modes taken into account during the
analysis of a single layer was equal to 500 NN, (i.e., 500
coaxial modes in each ring slot resonator) while the number
of Floquet modes was 6000 N V,,. The number of the Floquet
modes considered in the cascading process was 100. The CPU
(Pentium IV-1.7 GHz, 512 M) times needed to calculate one fre-
quency point were 5 min 56 s for Ny = 3, N, = 1, and 12 min
37sfor N, = 7,N, = 1.

V. EXPERIMENTAL VERIFICATION

The method of the waveguide simulator [21] was used to
verify the developed mathematical model.

Three important aspects of this model were verified: a) the
calculation of the GSM of the single layer with a complex
“large” cell; b) the accounting for the admittance of the lumped
elements; and c) the cascading procedure.
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45]
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unit c{all (b)

Fig. 10. (a) Cross-section of the waveguide simulator and (b) corresponding
array of shorted ring slots. Dimensions of the small cell b and d are 11.43 mm
and 10.16 mm, respectively. The inner and outer radiuses of the ring slot
resonators are 3.74 mm and 4.52 mm, respectively.

Initially, the calculation of the single layer was verified.
A metal diaphragm that contained two shorted ring slots
[Fig. 10(a)] was printed on the dielectric substrate with relative
permittivity of 3.38 and a thickness of 0.51 mm. The angle
between the horizontal axis and the axis that determines the
angular position of the metal shorts was 45°. The inner and
the outer radiuses of the ring slots were 3.74 and 4.52 mm,
respectively. The angular size of the metal shorts was 9.7°.
This diaphragm was then installed in the cross section of the
rectangular waveguide WR-90. The scattering of the TE;q
waveguide mode on this diaphragm is equivalent [2]] to
the scattering of the corresponding TE Floguet mode on the
array of shorted ring slots [Fig. 10(b)] with the following
parameters: N = 4, Ny = 2,6 = 11.43 mm, d = 10.16 mm,
R1 = 3.74 mm, and R2 = 4.52 mm.

The comparison between the measured reflection coefficient
in the case of the waveguide simulator and the calculated reflec-
tion coefficient in the case of the scattering of the plane wave on
the array of shorted ring slots is given in Fig. 11. Close coinci-
dence between measured and calculated results is observed.

The method of the waveguide simulator was used also to
verify the developed mathematical model for the arrays based
on reactively loaded ring slot resonators. A metal diaphragm
that contained one ring slot resonator loaded with reverse biased
(V = — 30 V) HPND 4038 p-i-n diodes (Fig. 12) was printed
on the dielectric substrate with relative dielectric permittivity of
2.4 and a thickness of 0.102 mm. The inner and outer radiuses
of the ring slots were 3.5 and 4 mm, respectively.

The comparison between the measured reflection coefficient
in the case of the WR-90 waveguide simulator and the calculated
reflection coefficient in the case of the scattering on the array of
loaded ring slot resonators is shown in Fig. 12. Two of the three
simulated curves correspond to the maximum (0.065 pF) and
minimum (0.045 pF) datasheet values of the capacitance of the
reverse-biased p-i-n diode. The third simulated curve (dashed
curve) corresponds to the case when the load is presented as
a parallel connection of the resistance R of 4 kOhm and the
capacitance C of 0.052 pF. The values of the resistance and
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Fig. 11. Comparison between measured reflection coefficient in the case of

the waveguide simulator and calculated reflection coefficient in the case of the
periodic array of shorted ring slot resonators shown in Fig. 10(b).
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Fig. 12. Comparison between measured reflection coefficient in the case of
the waveguide simulator and simulated reflection coefficient in the case of the
respective array of loaded ring slot resonators. Dimensions of the small cell b
and d are 22.86 mm and 10.16 mm, respectively. The inner and outer radiuses of
the ring slot resonators are 3.5 mm and 4 mm, respectively. P-i-n diodes HPND
4038 biased at —30 V are used as loads.

the capacitance were selected in order to fit the experimental
data. Analysis of the data presented in Fig. 12 shows that the
developed mathematical mode] is adequate.

Finally, the cascading procedure was checked. Two metal di-
aphragms that contained two identical shorted ring slots per di-
aphragm (Fig. 13) were printed on the dielectric substrate with
relative permitivity of 3.38 and a thickness of 0.51 mm. For the
first diaphragm, the inner and the outer radius of the ring slots
were 2.8 mm and 3.5 mm, respectively. The inner radius of the
ring slots in the second diaphragm was 3.2 mm while the outer
radius was equal to 3.9 mm.

Then these two diaphragms were stacked together without an
air gap between them as it is shown in Fig. 13. The scattering
of the TE ¢ mode on these stacked diaphragms installed in the
cross-section of WR-90 waveguide is equivalent [21] to the
scattering of the corresponding TE Floquet mode on the stacked
periodic arrays of ring slot resonators with the following pa-
rameters: N; = 1, N, = 1,b = 11.43 mm and d = 10.16 mm.
Because of the zero distance between diaphragms, a large
number of Floquet modes must be considered in the cascading
process. The order of the GSMs used to calculate the scattering
characteristics of the stacked diaphragms was equal to 350.
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Fig. 13. Comparison between measured reflection coefficient in the case of

the waveguide simulator and simulated reflection coefficient in the case of the
stacked arrays of ring slol resonalors.

The comparison between the measured reflection coefficient
in the case of the waveguide simulator and the calculated
reflection coefficient in the case of the scattering on the stacked
arrays of loaded ring slot resonators is shown in Fig. 13. Good
coincidence was observed between calculated and measured
characteristics.

V1. CONCLUSION

Effective control of the reflection angle for the normally in-
cident circularly polarized wave can be achieved with a reflec-
tive array based on loaded ring slots by proper positioning of
the reactive loads. Analysis of the reflection characteristics of
the Ka band one-layer reflectarray results in a conclusion that
an incident wave can be effectively redirected in the directions
determined by elevation angles as high as 65° with conversion
coefficient better than ~ 1.5 dB. Excellent redirection with con-
version coefficient better than —1 dB and with the conservation
of polarization of the incident wave can be achieved for eleva-
tion angles up to 45°. However, reflection characteristics can be
significantly improved with the usage of multilayer reflectar-
rays based on reactively loaded ring slot resonators. Numerical
simulations have demonstrated that the bandwidth increases by
a factor of almost two in the case of a three-layer reflectarray in
comparison to a one-layer reflectarray.

The main conclusion is that the arrays of loaded ring slot
resonators can be considered as a highly-flexible reconfigurable
antennas. Furthermore, rapid beam reconfiguration becomes
possible when reactive loads are implemented by modern
microwave control devices such as p-i-n diodes, varactors,
FETs or MEMS.
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Active frequency-selective surfaces based
on loaded ring slot resonators

A.E. Martynyuk, J.I. Martinez Lopez and N.A. Martynyuk

An mvestigation of the periodic structure based on loaded ring slot
resonators is presented. 1t is shown that this structure can be used as a
tunable (requency-sclective surface. The possibility of building an
actively-switched frequency-selective surface based on loaded ring
slot resonators is also demonstrated.

Introduction: In recent years various aclive frequency-selective
surfaccs (I'SS) have been reported [I, 2]. These active FSS can
be used as the key elements of multibanding reflector antennas,
tunable filters and phased arrays. The main advantage of active FSS
is the possibility of controlling their transmission characteristics.

This Letter deals with the active FSS based on loaded ring slot
resonators (Fig. 1a). It is a well-known fact that the resonant frequency
of a ring slot resonator is changed when it is loaded [3]. Thus, one can
property load all ring slot resonators of the FSS with electronic devices
such as pin or varactor diodes (0 ensure the rapid control of jts
transmission characteristic.

4 yloads . z
=

pin diodes ~_]

10.13mm

d

v
RF capacitors
c
Fig. | FSS based on loaded ring sloi resonators

a FSS peomenry
b Scauering of two incident TE Floquer modes
¢ Cross-section of waveguide simulator

Mathematical imodel: The mathematical model for an infinite peri-
odic FSS shown in Fig. la was built using an approach similar to the
one described in [4. 5]. The mathematical model presented in {4, 5]
was developed for loads of zero impedance. Ohm's law was used to
update this model in order to take into account the impedance of any
load considering that its physical dimensions are small with respect to
the wavelength /£ of the incident wave.

Computed resultx: FSS (Fig. 1a) with b=11.43 mm. d=10.13 mm,
rl=3.5 mm, and r2 =4.03 mm were investigated. It is assumed that
the ring slots are printed on a dielectric substrale with permittivity
¢, = 2.40 and thickness of 0.102 mm.

Scatterning of the normally incident plane wave of y-polarisation was
simulated. Calculated reflection coefficients for the FSS with different
capacitive and inductive loads are shown in Fig. 2. Unloaded ring slot
I'SS exhibit a resonant behaviour of their transmission coefficient. The
firt resonant transmission occurs when the circumference of the ring
slot 1s approximately equal to the wavelength 2. Capacitive loading
Ieads 1o the decrement of the first resonant frequency as compared with
the resonant frequency of unloaded FSS. whercas inductive loading
increases the first resonant frequency. In fact, for small values of
inductance of loads. the first resonant [requency increases by a factor
of almost twa |-1] However, the increment of the load's capacitance C as
well as the increment of the load's inductance L leads 10 a reduction of
the first resonant frequency of the ISS.
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Fig. 2 Computed reflection coefficient of FSS shown in Fig. la
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When varactor diodes are used as capacitive loads, the above-
mentioned FSS are transformed into an electronically-tunable structure.
The use of low-impedance loads converts the investigated FSS into a
reflective structure (Fig. 2). Therefore, pin diodes can be used as
switchable loads to transform this I'SS into an active structure.
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Fig. 3 Comparison berwveen calculated reflection coefficients of FSS
shown in Fig. 1b and measured reflection coefficients of waveguide
simulator

% % %k waveguide simulator without diodes, measured

unloaded FSS, calculated

A A A waveguide simulator with switched-off pin diodes (¥p= —30 V),
measured

~— ~— FSS loaded with parallel RC circuit (R =4 kQ,C =0.052 pF), calculated
@ ® ® waveguide simulator with switched-off pin diodes (V3 = —3 V). measured
----- FSS loaded with parallel RC circuit (R =3 k2, € =0.056 pF), calculaied
B E B waveguide simulator with pin diodes (Vg =0 V). measured

————— FSS loaded with parallel RC circuit (R = 1.7 kQ, € = 0.061 pF), calculated

Measured resulls: A waveguide simulator {6] was used to verify the
mathematical model. A metal diaphragm containing one unit cell of
FSS with $=22.86mm, d=10.13mm. rl =3.35mm and r2=
4.03 mm (Fig. 1c) was printed on a diclectric substrale with ¢, =
2.40 and thickness of 0.102 mm. Additionally, vertical and horizontal
stubs werc used in order to apply bias voltage across the pin diodcs.
Next, two beam-lead pin diodes HPND 4038 were installed. RY
capacitors were used to short-circuit the horizontal stub.

This diaphragim was then placed in the cross-section of the WR-90
rectangular waveguide. The scattening of the TE,, wavegmde modc on
this diaphragm is equivalent to the scattening of two TI: incident plane
waves with equal magnitudes and opposite phases on the FSS as shown
in Fig. 1h The results of the cxperimental investigation of the
waveguide simulator are presented in IFig. 3. The magnide of the
retlection cocflicient was measured for different values of reverse bias
"¢ applied across the pin diodes. Then, the expenimental data werc

No. 1



approximated by the simulated curves shown in Fig. 3. The parallel
connection of capacitance C and resistance R was used as the model for
the reverse-biased pin diode. According 1o the data shown in I'ig. 3, the
capacitance of the pin diode biased at —30 V was estimated as 0.052 pF,
whereas the manufacturer’s datasheet indicates that the value of this
capacitance may be from 0.045 to 0.065 pF.

The switching properties of the waveguide simulator were investi-
gated. When the diodes are reverse biased. the diaphragm of the
waveguide simulator is mainly transparent for the incident wave near
the resonant frequency. However. with a direct current /;;, of 50 mA
applied. the incident wave is mostly reflected by the diaphragm.
Measured and calculated transmission coefficients for both cases arc
shown in Fig. 4. A 1.5 Q resistance was considered as the model for the
switched-on diode, while the parallel connection of 4 kQ resistance and
0.052 pF capaeitance was used to simulate the switched-off diode.

frequency, GHz
9.5 1q.0 1q.5 1 1|.0 1 1.'5 1%.0 12.5

o] V,M

~10-

-154
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transmission coefficient, g8

t ]
w N
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-35-

Fig. 4 Calculated and measured transmission coefficient of waveguide
simulator

M B M@ waveguide simulator with swuched-off pin diodes, Vp=—-30 V.
measured

waveguide simulator with switched-off pin diodes. calculated
AAA waveguide simulator with switched-on pin diodes. /p =50 mA.
measured

- — — — waveguide simulator with switched-on pin diodes. calculated
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Conclusion: An active frequency-selective surface based on loaded ring
slots has been presented. It has been shown that the loading of the FSS
based on ring slots with active clements such as varactor or pin diodes
enables us to obtain an clecrronically-tunable actively-switched FSS.
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