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Introduccion

Las estructuras periédicas han sido usadas exhaustivamente en la ingenierfa eléctri-
ca. La periodicidad en su geometrfa es a menudo aprovechada para conseguir ciertas
propiedades electromagnéticas deseadas, principalmente comportamientos selectivos en
la frecuencia, que no son realizables en el caso de un solo elemento. Las antenas de arre-
glos de fase y las superficies selectivas de frecuencia (SSF), se consideran estructuras
periédicas.

Las propiedades unicas y los usos practicos de las superficies selectivas de frecuencia
han encontrado una extensiva 4rea de trabajo dentro de los sectores tanto académicos
como industriales. Histéricamente el comportamiento fundamental de estas superficies
proviene de los conceptos de mallas y rejillas que fueron ampliamente utilizados en el
régimen Optico. Para frecuencias de microondas las aplicaciones de las SSF estdn pre-
dominantemente enfocadas a los sistemas de antenas tanto en servicios fijos como méviles.
Los articulos publicados sobre las propicdades basicas de estructuras simples en la regién
de las ondas milimétricas se remontan a los anos comprendidos entre 1940 y 1960, aunque
el nombre de SSF no fue usado sino hasta mucho tiempo después. La precision en el
modelado de sus propiedades electromagnéticas empez6 a tomar forma a partir de 1970,
donde mucha experiencia fue adquirida del estudio de los arreglos de fase de esa época.
Con la aparicién de las computadoras digitales, de andlisis eficientes y de técnicas de
medicién de banda ancha, el conocimiento y el grado de desarrollo en la fabricacion y
disenio de las SSF se han acrecentado constantemente. Ejemplo de esto es que naves
de misiones espaciales y antenas de satélites han utilizado con éxito la tecnologia de las
SSF.

En general una superficie selectiva de frecuencia es una pantalla metdlica con ciertas
propiedades de filtro selectivo en determinados rangos de frecuencia. Dependiendo de su
diseno, podrfa ser un filtro paso-bajas, paso-altas, paso-banda o supresor de banda. Dos

aplicaciones importantes y de uso comin se encuentran en los radomos que protegen las



antenas de las aeronaves y en los subreflectores para sistemas de antenas de reflector de
frecuencia doble. La estructura bdsica paso-banda consta de una ranura o hueco sobre
una hoja metélica, que transmitird una onda incidente cuando la frecuencia sea tal que
la ranura esté en resonancia. Para modelar apropiadamente las SSF, la técnica estdndar
empleada para el anélisis utiliza una variedad de métodos numéricos.

El primer paso en la formulacién del problema de la dispersién electromagnética de
una SSF es relacionar los campos dispersos desde la SSF con el campo eléctrico so-
bre el plano conductor producido por el campo incidente. A menudo los problemas de
las condiciones de frontera electromagnéticas se formulan como ecuaciones integrales.
La funcién desconocida normalmente representa alguna distribucién de la fuente a ser
determinada. Un método usado frecuentemente para resolver numéricamente estas ecua-
ciones integrales es el método de momentos. Bésicamente, el método de momentos es un
método de proyeccién donde la ecuacién integral original se reemplaza por una ecuacién
matricial dimensionalmente finita. En general los elementos de la matriz no pueden cal-
cularse analiticamente, por lo que se adopta la integracién numérica o cierto tipo de
aproximaciones.

Existen interesantes estructuras peridédicas basadas en anillos, las cuales pueden ser
usadas como base del diseno de los arreglos reflectivos, polarizadores, arreglos de fase, etc.
El propésito de este trabajo es desarrollar el modelo matemético para el anélisis teérico
cuantitativo de una superficie selectiva de frecuencia infinitamente delgada, basada en
ranuras anulares que se comportardn como elementos resonadores. Es necesario un mo-
delo matemético para optimizar los pardmetros de la estructura base SSF con ranuras.
Debido a que en la estructura de anillos existe una fuerte interaccién electromagnética
entre los elementos, el modelo adecuado debe basarse en la teorfa electromagnética. Em-
pleando el teorema de Floquet para construir el modelo matemaético de la SSF' basada en
anillos ranurados, se calcula la componente del campo tangencial eléctrico desconocido
sobre el plano del anillo. Este teorema permite analizar una estructura periédica infinita

resolviendo unicamente los campos desconocidos en una celda unitaria de la estructura



periédica.

Una vez formulada la ecuacién integral que relacione las componentes de los cam-
pos sobre la estructura, se resuelve mediante el método de momentos para obtener las
caracteristicas de reflexién de la superficie selectiva. Basdndose en los resultados de la
simulacién numérica fueron explicados los procesos fisicos que tienen lugar en la es-
tructura, como resultado se obtuvo un circuito equivalente simple LC. El método del
simulador de gufa de onda fue usado en la verificacién de los resultados obtenidos del
modelo matemadtico formulado. Debido a que el modelo matemético consume una mo-
derada cantidad de tiempo, el optimizar los pardmetros de la estructura periédica no es
una tarea eficiente. Por lo tanto se propone un modelo matemético alterno, tomando co-
mo referencia las expresiones para evaluar los pardmetros eléctricos de la linea ranurada,
para optimizar los pardmetros de la superficie selectiva con mayor rapidez.

La presentacién de este trabajo se divide en 4 capitulos, el primero es una intro-
duccién a las superficies selectivas de frecuencia; donde a grandes rasgos se describe el
funcionamiento y la aplicacién préctica de este tipo de estructuras periddicas.

El segundo capftulo comprende el anédlisis modal donde el teorema de Floquet es
utilizado en la formulacién de las condiciones de frontera asociadas con las estructuras
periédicas infinitas. La derivacién de la ecuacién integral y los métodos numéricos para
su solucién son discutidos.

En el tercer capitulo se presentan los resultados y conclusiones de la formulacién
del modelo matemaético y su validez experimental; asi como la propuesta de un modelo
alternativo para el anélisis de la dispersién electromagnética en la SSF'.

En el dltimo capitulo se muestran las conclusiones obtenidas y finalmente se presentan

las referencias citadas en el trabajo.



Capitulo 1

Introduccion a las Superficies

Selectivas de Frecuencia

Un arreglo periédico de parches metdlicos sobre un sustrato o un plano conductor
periédicamente ranurado constituye una superficie selectiva de frecuencia (SSF') para
las ondas electromagnéticas. Tales estructuras han sido extensamente analizadas por la
teorfa de antenas hace mds de medio siglo. La teorfa de antenas de arreglos de fase
proporciona un punto de partida para el estudio de las SSF. Amitay, Galindo y Wu [1]
aportan una descripcién minuciosa sobre este tema. Gran parte de la teorfa fundamental
para las SSF se basa en la teorfa de antenas de arreglos de fase, sin embargo, los métodos
aplicables especificamente a las estructuras basadas en SSF son examinados por Wu [2].
Aunque las descripciones tedricas de las SSF se encuentran bien establecidas, todavia es
necesario mas trabajo en el drea del anilisis teérico cuantitativo de estas estructuras.

Con los avances computacionales de los iltimos 10 anos, es ahora posible destinar un
anélisis numeérico exhaustivo sobre el comportamiento de las caracteristicas espectrales
de las SSF a medida que se hacen variar la periodicidad y la geometria de las ranuras o

parches.



1.1. Descripcién de las SSF

En la literatura se distinguen dos tipos de geometrias. La primera geometria, comin-
mente referida como una SSF inductiva, actia como un filtro paso-altas. El segundo
caso, una SSF' capacitiva, es similar a un filtro paso-bajas. Si los elementos periédicos
dentro de una SSF poseen caracterfsticas de resonancia, la SSF inductiva mostrard una
transmisién total a las ondas cuya A sea cercana a la longitud de onda de resonancia,
mientras que la SSF capacitiva exhibird una reflexién total a dichas ondas.

Las SSF capacitivas e inductivas derivan su nombre de la teoria de circuitos. La
figura 1.1 muestra una SSF capacitiva e inductiva construidas a partir de parches y
ranuras periédicas rectangulares, respectivamente. También se ilustra en la figura sus
respectivos modelos de circuito equivalente, ademés de los coeficientes de transmisién
(T') correspondientes. Los parches metdlicos rectangulares en la SSF capacitiva actian
de manera similar a un circuito capacitivo. Mientras que las ranuras rectangulares en la

SSF inductiva se comportan como un circuito inductivo.

SSF inductiva

Figura 1.1. SSF capacitiva e inductiva con sus correspondientes circuitos equivalentes.



Asumiendo que los parches y las ranuras rectangulares en la figura 1.1 son de dimen-
siones y periodicidad idénticas, los dos filtros son complementarios entre si.

En las técnicas tipicas de litograffa, un filtro de tipo capacitivo consistird en parches
metélicos depositados en un sustrato planar. Para el filtro del tipo inductivo, una hoja
metélica (usualmente depositada sobre un sustrato dieléctrico) se perfora con ranuras. El
espesor de la SSF con respecto a la longitud de onda para la que serd utilizada determina
si la SSF es clasificada como “gruesa” o “delgada”. Cuando el espesor fisico de la SSF
es una fraccién de la longitud de onda més pequena en el rango de las longitudes de onda
para la que serd usada, entonces la SSF' puede modelarse como un filtro delgado.

Para filtros delgados, es posible modelarlos como el caso de “infinitamente delgados”.
Tal modelo asume que las regiones de incidencia y transmisién estdn en contacto entre
si sobre el plano del filtro, con las condiciones de frontera aplicadas al plano del filtro.
En el modelo del filtro grueso, el limite de la regién incidente se acopla al lado incidente
del filtro (la parte superior del filtro), mientras que el limite de la regién de transmisién
se acopla al lado de transmisién del filtro (la parte inferior del filtro). Este modelo tiene
dos regiones lfmite distintas que deben acoplarse, opuestamente a la regién unica que
presenta el modelo de la SSF' delgada. Por esta razén es conveniente modelar la SSF
como una estructura planar, infinitamente delgada.

Los elementos periédicos en una SSF son generalmente organizados en arreglos rec-
tangulares como se muestra en la figura 1.2. Sin embargo, el arreglo geométrico més
comin es el arreglo triangular, también mostrado en la figura 1.2. Se observa que la
periodicidad en el arreglo triangular existe a lo largo del eje z y el eje y. Si el dngulo
oblicuo a es de 90°, entonces el arreglo triangular se convierte en un arreglo rectangular.

Debe mencionarse que el campo incidente serd considerado como una onda plana. Los
estados de polarizacién ortogonales serén divididos en TE (campo eléctrico perpendicular

al plano de incidencia) y TM (campo magnético perpendicular al plano de incidencia).



y celda unitaria y

Figura 1.2. a) Arreglo rectangular y b) Arreglo triangular.

La periodicidad de la SSF' se ha descrito en relacién a la figura 1.2. Debido a que las
ranuras o parches de la SSF se colocan de una forma periédica, es posible describir el
campo en el plano del filtro solamente en términos de una celda periédica unitaria.

El teorema de Floquet establece que si una ecuacién diferencial lineal tiene coeficientes
y condiciones de frontera periédicas, entonces las soluciones estables serdn, en el caso
general, funciones periédicas multiplicadas por una funcién exponencial [4].

A través de la aplicacién de este teorema, el campo en cualquier otra celda periédica

serd relacionado a la celda de referencia en términos de una funcién exponencial.

1.2. Aplicaciones de las SSF

Algunas aplicaciones de las SSF' incluyen filtros paso-banda, polarizadores y divisores
de haz. En el rango de longitudes de onda cercanas al infrarrojo, las superficies selectivas
de frecuencia son usadas principalmente en aplicaciones de filtrado.

Si los elementos periédicos dentro de una SSF poseen caracterfsticas de resonancia,

la SSF inductiva exhibird una total transmisién a las longitudes de onda cercanas a la



longitud de onda de resonancia, mientras que la SSF capacitiva mostrard una total re-
flexion. Esta caracterfstica permite que una SSF con los elementos apropiados funcione
como un filtro paso-banda estrecho. De forma similar, un disenio complementario puede
construirse para reflejar selectivamente las frecuencias que corresponden a la banda de
transparencia del filtro paso-banda estrecho. Aplicaciones especificas de estos tipos de
filtros basados en SSF incluyen filtros astronémicos de banda estrecha y filtros para
instrumentacién espacial.

Si los elementos periédicos dentro de una SSF poseen una caracteristica de resonancia
dependiente de la polarizacién, tal caracteristica puede ser empleada para producir un
polarizador. Si esta dependencia de la polarizacién es utilizada con el propésito de que
una sola polarizacién sea reflejada totalmente, mientras que la polarizacién ortogonal sea
transmitida totalmente, la SSF' puede emplearse como un divisor de haz.

El uso de las SSF permite la construccién de polarizadores y divisores de haz para
longitudes de onda, donde los materiales tradicionales hacen la construccién de tales

dispositivos poco préctica.

Divisor de Haz

En general una SSF actuard como un divisor de haz si una polarizacién es totalmente
reflejada mientras que la polarizacién ortogonal es totalmente transmitida. La figura 1.3
muestra las configuraciones para un divisor de haz inductivo y capacitivo en donde una
onda plana incide con un dngulo de 45°. Considérese una onda plana de polarizacién T'M
como la onda plana cuya proyeccién del vector del campo eléctrico en la superficie de la
SSF es paralela a la dimensién larga de la ranura. Para un divisor de haz inductivo, la
onda plana T'M incidente debe ser totalmente reflejada.

La polarizacién ortogonal (polarizacién T'E) tiene el vector de campo eléctrico per-
pendicular a la dimensién larga de la ranura. Tal polarizacién es transmitida totalmente
a la longitud de onda de resonancia A.. Dado que la polarizacién 7'M experimenta una

reflexién total y la polarizacién TE experimenta una transmisién total en A, lo necesario
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para construir un divisor de haz a partir de una SSF son la relacién entre la geometria

de la SSF (el perfodo y las dimensiones de la ranura rectangular) y A, para una onda

plana incidente a 45°.

SSF inductiva

TE

SS8F capacitiva

™

Onda
incidente

>N

Onda

incidente

Polarizacion TM Polarizacién TE
reflejada

reflejada

Polarizacion TM

Polarizacion TE
transmitida

transmitida

Figura 1.3. Divisor de haz.

Radomos Hibridos
La aplicacién de radomos paso-banda suele reducir la seccién transversal del radar

(STR) de las antenas fuera de su banda de operacién.
Una situacion tipica se muestra en la figura 1.4 donde la antena de radar montada al

frente de un avién ha sido cubierta con un radomo cuya caracteristica de filtro paso-banda

se muestra en la misma figura. Cuando el radomo es expuesto a un campo incidente la

11



mayorfa de las senales serdn reflejadas debido a la forma del radomo y producird una
senal muy débil en la direccién de la llegada de la onda incidente, por lo que se tiene una
STR baja. Por otro lado, si la sefial incidente tiene una frecuencia donde el radomo es
transparente, éste serd incapaz de reducir la ST R de la antena. La ST R es esencialmente
determinada por la antena misma y siempre se espera que sea de un valor lo més bajo
posible. La solucién serfa entonces colocar una antena, denominada arreglo, disefiada
para ser “invisible” en la direccién de regreso de la onda incidente sobre un rango de

frecuencias relativamente amplio [5].

Reflexion fuerte

Fuera de banda

en banda

-lIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII
Er o g : . |
Radomo hibrido Fuselaje

t Coeficiente de
transmisidn )
Radomo paso-banda idcal

En banda

Fuera de banda Fuera de banda

Figura 1.4. El uso de un radomo hibrido con caracteristica paso-banda

reduce la STR de la antena fuera de banda.

12



Subreflectores Dicroicos

En la figura 1.5 se muestra un sistema Cassegrain que tiene el subreflector hecho
de una estructura dicroica. Este término se refiere a una superficie periédica que es
transparente en una banda de frecuencias f, mientras que en otra banda de frecuencias
f2 no lo es. Esto permite colocar un alimentador de corneta que opera en f; sobre el foco
del reflector principal y otro alimentador de corneta operando en f; sobre la posicién
focal Cassegrain. El resultado permite que las dos bandas de frecuencias f; y f, puedan
ser utilizadas por un solo reflector principal, lo cual presenta ahorros en aspectos tanto

financieros como de espacio.

A

RS

Subreflector
Dicroico

‘ /

Figura 1.5. Uso de una estructura periédica como un subreflector Cassegrain.

Polarizadores Meanderline

Para una onda incidente del campo eléctrico con polarizacién vertical, el polarizador
actuard como una inductancia en derivacién sobre una lfnea de transmisién equivalente,

mientras que una onda polarizada horizontalmente serd afectada de una manera capaci-

tiva.

Entonces si una onda incidente es linealmente polarizada e inclinada 45°, puede di-

13



vidirse en dos componentes vertical y horizontal, donde la primera serd retrasada y la
ultima adelantada en fase. Si después de pasar a través del polarizador la diferencia total
entre las dos componentes es 90°, se recombinarédn en una onda de polarizacién circular.
Al colocar en cascada dos o més superficies polarizadoras es posible mejorar el ancho de

banda [5).

Eh

Figura 1.6. Estructura meanderline.

Arreglos Reflectivos

Una alternativa para el uso de antenas de reflector son los llamados arreglos reflectivos,
que estén constituidos por un alimentador y un reflector. La caracteristica principal de los
arreglos reflectivos radica en el reflector, el cual estd formado por un arreglo de elementos
radiantes, a diferencia de los reflectores metédlicos parabélicos [6].

Las antenas basadas en arreglos reflectivos combinan las mejores caracteristicas de

los reflectores y de los arreglos de fase. Por un lado la alimentacién de cada uno de los

14



elementos radiantes que forman el arreglo es llevada a cabo con un alimentador y no con
lfneas de transmisién convencionales, alimentacién empleada en los arreglos de fase. De
esta forma se evita la complejidad de la red de alimentacién que puede introducir elevadas
pérdidas y desplazamientos de fase. Por otro lado con la tecnologfa impresa empleada
actualmente en la realizacién de los elementos radiantes, el arreglo reflectivo es una
superficie plana de dos dimensiones, frente a la superficie parabélica de tres dimensiones.

Gracias a esto se reduce enormemente la complejidad mecédnica y el volumen de la antena.

Figura 1.7. Arreglo reflectivo.

La base del funcionamiento de los arreglos reflectivos radica en que cada uno de los
elementos del arreglo deben volver a radiar la energfa proveniente de la bocina alimen-
tadora con un defasaje que se ajuste de forma apropiada para que el haz del campo

reflejado quede enfocado en una determinada direccién.
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Filtros Astronémicos

Filtros paso-banda muy estrechos (con anchos de banda en el orden de un angstrom)
son usados a menudo en aplicaciones astronémicas. Por ejemplo, el examen de la superficie
solar a longitudes de onda “Hidrégeno-alfa” (Ha) les permite a los astrénomos examinar
la cromosfera. Normalmente esta regién se ve abrumada por la intensidad de la capa
inferior (la fotosfera), pero se vuelve épticamente espesa exactamente a la longitud Ho
de 6565 A (angstroms). Los filtros paso-banda centrados en una longitud de onda de
6565 A, con un ancho de banda de 1 o menos angstroms son dificiles de construir. Un
filtro tfpico hecho de peliculas delgadas de dieléctrico, debe mantenerse a una temperatura
precisa para conservar las caracterfsticas de resonancia del filtro. Esto se logra usando un
“horno” controlado termo-estdticamente. Es posible usar una SSF para crear un filtro
paso-banda estrecho, donde ningin “horno” es necesario.

La tarea de la SSF serd el proporcionar la respuesta paso-banda estrecha necesaria
para completar la filtracién de las longitudes Ha (7). Para esto se considera que la luz
entrante del sol ha sido propiamente reducida en intensidad y polarizada. Y también que
un sistema convencional de filtrado en banda ancha se emplea para bloquear todas las

longitudes de onda, salvo aquellas en la regién Ho deseada.
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1.3. Investigaciones Sobre el Modelado de las SSF

La teorfa de antenas de arreglos de fase proporciona un fundamento teérico para
las SSF. El estudio especfficamente relacionado con las SSF es numeroso y diverso.
Por simplicidad las investigaciones sobre SSF' se catalogan basidndose en las técnicas
empleadas para el anélisis del filtro. El método para analizar las superficies selectivas de
frecuencia puede ser desglosado en varias categorfas: técnicas de la teorfa de circuitos,
técnicas de expansién modal, técnicas iterativas, etc.

El enfoque de la teorfa de circuitos utiliza la aproximacién cuasi-estatica para derivar
el modelo del circuito equivalente para la SSF. En la técnica de expansién modal, los
modos Floquet en el espacio se acoplan con los modos de la ranura para formar una
ecuacion integral. Esta ecuacién integral se resuelve por medio de una técnica, como el
método de momentos [8]. Los métodos iterativos [9] pueden ahorrar amplios requisitos
de almacenamiento de matrices utilizando la iteracién en el cémputo explicito de éstas.
En la técnica iterativa espectral, la corriente en la superficie de la regién conductora es
la cantidad a iterar.

Las técnicas de expansién modal comprenden la clase mds grande de métodos para
analizar las SSF. Estos métodos predicen la respuesta espectral de las SSF con un
alto grado de precisién [2]. En particular se ha propuesto una técnica de expansién
modal basada en el método de momentos para analizar una delgada pantalla conductora
ranurada [3]. Este método también puede extenderse a ranuras circulares usando los
modos de la gufa de onda circular para las funciones de expansién, descritas en [10]. Los
filtros capacitivos (parches de metal en lugar de las ranuras) pueden analizarse aplicando

un procedimiento similar [11].

1.3.1. Apreciacién del Método Modal

El campo de la onda plana incidente se descompone en una combinacién lineal de

modos Floquet TE y TM. Cada uno de los campos reflejado y transmitido desconocidos
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se expanden en una serie infinita de modos Floquet con coeficientes desconocidos.
Debido a que el propio filtro es considerado como el caso de “infinitamente delgado”,
las expansiones de las tres componentes del campo se acoplan en este plano. La repre-
sentacion integral de los coeficientes de reflexién y transmisién son sustituidos por estos
coeficientes de reflexién y transmisién desconocidos, resultando una ecuacién integral.
Para aplicar las condiciones de frontera al plano del filtro, el campo en las ranuras (o
en los parches) de la SSF se expande en otro conjunto de funciones base ortonormales que
abarcan el espacio de la ranura (o parche). Esta expansién del campo se sustituye en la
ecuacién integral. Usando el método de Galerkin, la ecuacién integral es transformada en
un sistema de ecuaciones que debe ser resuelto para obtener los coeficientes de transmisién
y de reflexién. En el siguiente capitulo se plantea, de forma general, el problema de las

condiciones de frontera para el andlisis de las SSF'.

18



Capitulo 2

Formulacion General del Problema

de las Condiciones de Frontera

Para estudiar las superficies selectivas de frecuencia, la teorfa de antenas de arreglos
de fase proporciona un punto de partida. A continuacién se plantea el andlisis sobre un
arreglo de fase basdndose en el trabajo de Amitay, Galindo y Wu [1].

La propuesta para el andlisis de arreglos de fase, donde se ignoran los efectos de la
interaccién mutua entre los elementos del arreglo, ha mostrado ser generalmente inade-
cuada. Sin embargo, es posible obtener un modelo matemético de la interaccién mutua
con razonable exactitud para grandes arreglos periédicos e infinitos. De hecho los arreglos
finitos pueden ser sujetos a ciertos enfoques matematicos. Pero es més facil analizar el
arreglo infinito porque el teorema de Floquet es aplicable al problema.

El teorema de Floquet permite describir los campos en la regién externa de cualquier
elemento del arreglo de la gufa de onda (z > 0 en la figura 2.1) en términos de un
juego completo ortogonal de modos. Estos modos Floquet y el uso de los modos de
oufa de onda naturales permiten formular el problema de las condiciones de frontera en
arreglos de fase, en términos de diferentes tipos de ecuaciones integrales. Estas ecuaciones
integrales bidimensionales son generalmente aplicables a una clase muy amplia de antenas

de arreglos de fase.
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2.1. El Teorema de Floquet y los Arreglos Infinitos

El teorema de Floquet es una extensién del teorema de series de Fourier para fun-
ciones periédicas. Esta extensién permite una descripcién modal de cualquier campo o
funcién que se repita periédicamente multiplicado por un factor exponencial. Dicha fun-
cién periédica es una descripcién apropiada para el campo situado en la vecindad de un
arreglo de fase periédico infinito que es excitado uniformemente en amplitud pero con

variaciones lineales de fase.

[ A ]

L Il |

[ T —
SO

[ T

L I/

I/

o

b

Figura 2.1. Arreglo infinito de gufas de onda.

Considerando el arreglo rectangular de gufas de onda de longitud infinita y de con-
ductor perfecto mostrado en la figura 2.1 (los elementos pueden ser rectangulares, como
se muestra, o de cualquier otra seccién transversal). Las gufas de onda estdn acopladas

en z = —oo, por lo que ninguna onda que viaje en direccién z = —oo regresard. Si el
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elemento de coordenadas (s,t) de la gufa de onda es excitado por uno de sus modos con
cocficiente
%Oe—j(sw,.+-tw,,) (2_1)

donde v, y 1, son cambios de fase fijos en las dirccciones x y y, respectivamente, esta

distribucién de fase lineal excitard un haz radiado cn la direccién (6, ¢) dada por

Y, = kbsenfcos¢ (2.2)
Y, = kdsendsen¢

donde k£ = 27/ ) es la constante de propagacién y A es la longitud de onda en el espacio
libre. Il
Para la representaciéon del campo por medio de modos Floquet, se asume que los
elementos del arreglo de la gufa de onda son excitados por modos con coeficientes dados
por (2.1). El determinar una representacién apropiada para los campos en la regién del
espacio libre (z > 0), lleva a la derivacién del teorema de Floquet.
Cualquier componente del campo en coordenadas rectangulares es una solucién a la

ecuacién escalar homogénea de Helmholtz en esta regién
(V2 + k)€ (2,9,2) =0 (2.3)

donde
0z2  0Oy*? 0z*

Para gufas de onda, € representa a E, o H,. Asumiendo que el campo varfa con

respecto a la direccién de propagacion z,
— —jl";_)
§ (m.y, Z) =é€ 13 (3"1 y) (24)

y que sobre el perfmetro de la gufa de onda E, = £ =0 0 0H,/0On = 0/0n = 0, donde
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n es la normal perimetral.
Con la excitacién dada por (2.1) y la simetrfa periédica del arreglo, se observa que

todas las componentes del campo o &, presentan el siguiente comportamiento

—- =¥ —i(Vz+y)

E(z+by+d,z2)= € (z,y,2)e (2.5)

Este es el comportamiento requerido de los campos en cualquier plano transversal
(2 = constante). El comportamiento en la direccién z se considera, al igual que en las

gufas de onda, como

€ (2.9,2) = € (z,y) e (2.6)

entonces la ecuacién (2.3) se convierte en

[Vi+ (K2 +T?)] € (z,y)=0 (2.7)
donde
;& &
Vi = ox?  Oy?

con la condicién de frontera de fase periédica (2.5).

Aplicando la técnica de separacién de variables a (2.7) se tiene

92 3
(@ =+ k:x) Fl2) =0 (2.8)
para la dependencia en = y
52
(@ +- kj) g(y)=0 (2.9)

para la dependencia en y, donde &, y k, son constantes de separacién tal que

I?=k? - k2 - k? (2.10)
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Ahora, considerando unicamente la dependencia en z, si
f(z+b) = f(z)e 7=

es posible definir a

F(z) = f(x)ed®=/Y=

como una funcién periédica, dado que

F(z+b) = f(a:+b)ej(“’”’(b)xejw$ = F(z)

Por lo tanto F(z) puede representarse mediante la siguiente serie de Fourier:

oo .
F(m) = E Amej{%rmfb)x

m=—0o0

y
f@ = 3 Apel@rm-v.)/t
Cada término de esta serie también satisface la ecuacién (2.8), y en general
Qrm —
ki = Kem = Y
b
De forma similar, para la dependencia en y, se obtiene
2™ — Y
ky = k‘y“ = d <
asi que ) 5
r\? = kQ _ 2mrm — 11["7. _ 2mn — I‘I)y
mn b d
Y

€ mn (2,7, 2) = eF=mTehunyg=ilmnz
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La anterior solucién periédica de la ecuacién (2.3) sujeta a la condicién de frontera

(2.5) es en esencia, un planteamiento del teorema de Floquet.

2.1.1. Modos Floquet Vectoriales

La parte transversal del campo dependiente de ¥ puede ser ortonormalizada de tal

manera que
?mn(may) = Eae.?k:mxejkyny (2 16)
¥
ff ‘Smn‘f;{n' dzdy = Omm Onn (2.17)
Ap

donde la delta de Kronecker, §,,, s igual a 1 para m = m y 0 para m # m, y 4,
denota el 4drea de cualquier celda periédica sobre la superficie del arreglo (b x d para el
arreglo rectangular de la figura 2.1). La ecuacién (2.16) representa un juego ortonormal
de modos Floquet escalares.

Un conjunto completo ortonormal de modos Floquet vectoriales TE y T'M a partir

de los modos Floquet escalares (2.16) se deriva a continuacién.

Modos TE.

—

— -_—
Si € mn(z,y) = H,, (z,y) y E. =0, entonces los correspondientes campos transver-

sales (de componentes en Z y ¥) son obtenidos a partir de ﬁ,,m por

Ei.. =L x VH.,, (2.18)
y 0
_ﬁtmﬂ = ‘i;[;ﬂvtﬁzmn (2‘19)
. donde
B =R+ =P-T, (2.20)
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—~

.0 0 e -
V.= x& + y«(,—j-; = j(Tk,,, + Yky,) (2.21)

Las funciones modales vectoriales obtenidas son ortogonales pero no estdn normali-

zadas. Para obtener un modo vectorial ortonormalizado se define

— Wi —
Etm,‘ = = ] lmn(x: y) (222)
kfmn
obteniendo
b = ! ky"‘f - kx’"g j (kzm T+kyny)
s lmn — bd { k,-mn } e" (223)

como un modo ortonormal, donde el subfndice 1 que precede al subindice mn significa

que es un modo T E. Estos modos tienen la siguiente propiedad
— —
ff v 1mn * v Im'n' dﬂ?dy = 5mm' ann' (224)
Ap

- — . .
Recordando que E, . y H,,, se relacionan mediante

zZ X ﬁgmn = (E}ﬂ:) E’tm“ (225)

se denota esta proporcién como la admitancia modal TE

Y, = Lmn (2.26)
Wy

Modos TM.

Para el caso del modo T'M, los campos transversales se derivan como

— o]
e = ;2 v.E

Tmn

(2.27)

zmn
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ﬁ;mﬂ = ::QLSE X V;E’zm“ (228)
definiendo un modo T'M ortonormal
e an
Etmn — k—r E;Emn (2.29)
donde
[1 (ke T+ k, U .
"’i’-}gmn = Q {w} eJ(kwmx.l'kl.‘ny) (2-30)

El subindice 2 significa un modo T'M. El juego de los modos TE' y T'M para el espacio
libre tienen la propiedad

pmn

£f - U2 dzdy = 8,5 Oy O (2.31)

donde la delta de Kronecker, d,,, indica que los modos vectoriales TE y T M son mutua-
mente ortogonales.

La admitancia modal 7'M es encontrada a partir de

Tx H,, = ([‘,“5 ) - (2.32)
como
we
Yamn = (2.33)

Fisicamente las funciones modales vectoriales, ‘_I:pm, son ondas planas T'F o TM que
se propagan (o decaen) fuera del plano de la ranura (z = 0). La constante de propagacién
en la direccién z, I';,,, es real para las ondas que se propagan, mientras que es un valor
puramente imaginario para las ondas que decaen (ondas evanescentes).

En aplicaciones précticas, son los campos en la zona lejana de especial interés. En
" la zona lejana, generalmente solo los modos T'E y T'M con indices modales m =n = 0

existen ya que los modos de orden superior son evanescentes si los espacios de la celda b
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y d son pequerios. Por ejemplo, cuando b y d son menores a la mitad de la longitud de
onda, no hay lébulo principal secundario alguno en el patrén de radiacién de la antena,

solo los modos con m = n = 0 se propagan en la zona lejana.

2.2. Ecuaciones Integrales para el Arreglo de Fase

Infinito

Ahora se formula el problema del arreglo de fase de la figura 2.1, cuyas gufas de onda
con paredes de conductor perfecto y longitud infinita pueden presentar elementos de gufa
de onda arbitrarios, como un problema de condiciones de frontera electromagnéticas. Los
puntos de partida son la estructura de la figura 2.1, las ecuaciones de Maxwell y las
apropiadas condiciones de frontera del campo.

En lugar de las ecuaciones de Maxwell y las condiciones de frontera usuales, es posible
describir los campos dentro de las gufas de onda en términos de un juego completo de
soluciones modales a las ecuaciones de Maxwell apropiadas para una guia de onda en
particular. En la regién del espacio libre (z > 0) se podria usar la descripcién en modos
Floquet de los campos, tal y como se vio en la seccién anterior. Los coeficientes descono-

cidos de estos modos pueden ser determinados aplicando las apropiadas condiciones de

—_— —
continuidad para los campos tangenciales en la ranura, F; y H;,enz=—-00,2=0y
z = +00.

Las condiciones para los campos en z = +00 y z = —oo son determinadas por la

condicién de radiacién o las condiciones terminales de las gufas de onda. Asumiendo que
las gufas de onda en z = —oo terminan en su impedancia caracterfstica (al igual que en el
espacio libre en z = +00), entonces, salvo cualquier campo incidente, los campos modales
deberdn salir de la interfaz espacio libre — ranura en la guia de onda (2 = 0). Siempre
se considerard que un campo incidente estd presente para tratar al problema como un
problema de dispersién, en donde los campos se dispersan en la unién de la ranura. El

campo incidente se puede originar dentro de las guias de onda (el arreglo transmisor
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- activo) o de la regién del espacio libre (el arreglo receptor pasivo).
Después de aplicar las condiciones de radiacién, la aplicacién de las condiciones de
continuidad en z = 0 dard como resultado una solucién para los coeficientes modales

desconocidos del campo.

2.2.1. Ecuacién Integral para el Campo Desconocido £

Para el problema de la figura 2.1, el arreglo transmisor activo, es necesario derivar
una ecuacién integral de primer orden con £, el campo tangencial eléctrico en la ranura,
como variable desconocida. En el arreglo de gufas de onda ilustrado en dicha figura,
es posible considerar un elemento tfpico (de cualquier corte transversal) tal y como se

muestra en la figura 2.2.

y
/ 1
L i ", )
/* 7 Region 2 i
E,
! —————— S -
Celda unitaria /‘ SRR (EF - 1  —X
emmemy, O=bxd Aread’
> ~
rd \\
! \ d —  Aread —»
r\ "1 .
| * S e -7 Region |
| |
| o — l — X Alimentacion de la
| Cintas metalicas guia de onda
delgadas
Elemento tipico Corte transversal del elemento

Figura 2.2. Corte transversal de un elemento tipico.

Considerando una celda unitaria de un arreglo ranurado como se muestra en la figura

2.2, la celda unitaria es rectangular y ocupa un drea C en el plano z — y. Se muestra un
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elemento de la gufa de onda con una seccién transversal de drea A con un delgado iris
metélico en la apertura de la gufa de onda. La apertura del iris con drea A’, constituye
un elemento ranurado; fuera de la ranura el plano z = 0 es un conductor perfecto. La
regién 2 representa el espacio libre mientras que la regién 1 es el interior de las gufas de
onda, cuyas paredes son de conductor perfecto.

Debe mencionarse que la seccién transversal de la gufa de onda de 4rea A’y la apertura
del iris A" pueden representar una composicién de varias guias de onda en una superficie

periédica, como se muestra en la figura 2.3.

z <0 region de la guia de onda

z = 0 pantalla de conductor f Y direccion
perfecto infinitamente delgado del haz
z > 0 region del espacio libre .

/ / /

bxd
Apertura de la guia de /4—7/ dimension de la
onda en el plano x-y b celda unitaria
Figura 2.3. Arreglo de gufas de onda.

29



El campo transversal eléctrico, £, = E?h + @r‘?;v, dentro de la guia de onda (g, s)
puede ser expresado como una suma de los modos vectoriales ortonormales de la gufa de

onda, E;pqs, (p =1 para los modos TE y p = 2 para los modos T M) como:

J .
- Y (Aig D2 4 Riehr) _‘Ei(ﬂf,y)*‘ _
Ezy2)= | o | eT@ateh)  (2.34)
> vi®y(z, y)em

i=J+1

En la ecuacién (2.34) por simplicidad se reordenaron los modos de la gufa de onda
— —
(I)pqs — ‘I’g

adoptando un solo fndice (7). Esta notacién serd de gran utilidad para obtener una solu-
cién aproximada. El reordenamiento de los modos se lleva a cabo considerando la con-
tribucién de los modos de la gufa de onda.

Los coeficientes A;: i = 1, ..., J son los coeficientes conocidos de los primeros J modos
incidentes sobre la ranura en z = 0. Normalmente estos modos se propagan, es decir,
v: = || para i = 1,...,J. Sin embargo es posible permitir que algunos de estos modos
sean evanescentes, v; = —j|v;|, aunque en tal caso la impedancia y las matrices de
dispersién deben redefinirse cuidadosamente. Los coeficientes R; son los coeficientes de
reflexién desconocidos referidos a la ranura, z = 0, de cada uno de los primeros J modos.
Los coeficientes v; son las amplitudes de los modos restantes que deben determinarse
junto con R;, para una soluciéﬁ completa del problema. Dado que los campos se repiten
periédicamente, desde un punto de vista del teorema de Floquet, de celda a celda (es
decir con un cambio de fase 9, en la direccién z y 1, en la direccién y), es suficiente
discutir dnicamente los campos en la celda (¢ = 0, s = 0).

Observando que el campo descrito por (2.34) satisface la condicién de radiacién en

z = —00, se debe satisfacer la condicién de continuidad en z = 0, obteniendo
— J — oo —
Eyz,y,2=0")=Y (Ai+R) ®:+ > ud; (2.35)
=] i=J+1
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Aplicando las propiedades de la ortonormalidad sobre la seccién transversal de la guia
de onda, A,
—

[[®; B dody = 6 (2.36)
A

donde d;; es la delta de Kronecker, permite expresar a los coeficientes en términos del
campo tangencial eléctrico desconocido en la ranura
[ % Bedaay=] #5157 (2.37)
A v i 5
cuando el iris est4 presente, el 4rea de integracién se reduce a A’ en favor de las condiciones
de frontera que requieren el desvanecimiento de E ¢ sobre el iris, A — A,

El campo transversal magnético, ?ﬁ, en las gufas de onda puede ser encontrado de las
ecuaciones de Maxwell o mediante los modos Floquet, haciendo uso de las admitancias
modales. Los modos que viajan en la direccién +z tendran el campo transversal magnético
que apunta (para ese modo) opuestamente al del mismo modo que viaja en la direccién
— <.

J—
Obteniendo por consiguiente H,

o0

-Z X ﬁ:(%y; z)=3, (Aie_h"z = Riej'r‘z) yigi = 3 Uiyigieﬂ"z (2.38)

=1 i=J+1

donde los coeficientes y; son las admitancias modales de la gufa de onda, definidas como
yi = v;/wp para los modos TE y y; = we/~; para los modos T'M. Para los modos que se

propagan y; es siempre real positivo. Para los modos evanescentes y; estd dado por

Vi |l
= —t = 2.
R (2.39)
para modos TE' y
we we
Y= = —f— (2.40)
[l 1l

para modos T'M.
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Obteniendo el campo magnético en la ranura
= - = J =y o0 ==
—Zx Hy(z,y,2) = =2 X He(z,y,2=0") =Y (A—-R)yi®:— > viyi®: (2.41)
i=1 ‘

— —
Es conveniente considerar la representacién de E; y H; como integrales mediante el

uso de la relacién (2.37). Por lo tanto (2.35) se convierte en

—_ o0
Ez,y)=3 & [[ & - E, de'dy (2.42)
1 A .

.,
Il

Introduciendo el concepto de la funcién delta u operador de identidad es posible

invertir el orden de integracién y el sumando en (2.42) como

ff > ®i(z,y) 3,2,y - Eula,y) da'dy (2.43)

=1

La representacién de una funcién delta en virtud de la integridad de las funciones Tf,-

sobre A es

Toa - )5y~ ¥) = X Bu(z.) B4(@'0) (244
donde I es un operador tridimensional unitario. El operador integral,
J;f gﬁl‘_ﬁs(x, y) @i, y’)] - da'dy’ (2.45)
es un operador de identidad sobre las funciones vectoriales.

Con estos conceptos se puede escribir el campo eléctrico en la ranura (2.35), como

Bulz,y) =3 (A +R) B+ ff[ 3 6262] .E, d'dy (2.46)

i=1 A Li=J+1

y con una simple extensién de estos conceptos, el campo magnético (2.41), puede es-
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cribirse como

— J — o0 —_— =} —
-z X H:(f,y) = E (A, — }?1) ‘y,;‘I)i —ff [ Z y,;(I),"I’,;] . E; da:'dy’ (247)
A

=1 i=J+1

El operador en (2.47) puede verse como un operador de admitancia, opuestamente al
operador unitario en (2.46).

El campo transversal eléctrico en la regién del espacio libre (z > 0) puede ser repre-
sentado por un juego completo de modos Floquet vectoriales, como se mencioné antes.
Debido a que la unica excitacién o campo incidente proviene de las gufas de onda (para
el caso del arreglo transmisor activo), estos modos deben viajar en la direccién +z en
2=00

Ve U4 (z,y, 2)e "% (2.48)

18

?,,(sc,‘t,zz{)) =

k=1

En la ecuacién anterior, al igual que con los modos de la gufa de onda, se reordenaron

los modos Floquet en el espacio libre
—p
\I' pmn - ‘I’ k

utilizando un solo fndice (k). El reordenamiento considera aquellos modos cuya compo-
nente del nimero de onda sea X veces menor al nimero de onda del espacio libre. El
valor de X debe ser determinado tomando en cuenta un mimero de modos suficientes
para la simulacién numérica.

Los coeficientes V}. son los coeficientes desconocidos en esta representacién del campo
eléctrico. En z = 0% se puede usar la ortonormalidad de los modos en el espacio libre
(2.31), para expresar

Ve=Jf ¥i(z,y) - Eu(zy) dody (2.49)

En (2.49) se usé la misma designacién del campo, E’; para la regién z = 0% como
se hizo en la expresién (2.37) para z = 0~. Las ecuaciones (2.37) y (2.49), juntas consti-

—
tuyen una expresién para la continuidad de E, a través de la ranura en z = 0. Solo es
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—
necesario comparar las expresiones para H, a través de la ranura para satisfacer todas
las condiciones de frontera y llegar a una representacién de la ecuacién integral.

—
Una expresién para H, (z,y,z > 0) se obtiene a partir del uso de las admitancias

modales en el espacio libre
— o0
zx Hi(z,y,z 2 0) = Z k(z,y, z)e™ e (2.50)
En la ranura, usando (2.49), se obtiene
~Zx Hyz,y,2=0") = [[ [f y,cx_p’ﬁ’;] - E, dz'dy (2.51)
" A Llk=1

Para tomar en cuenta la posible presencia del iris en la ranura de la gufa de onda
(figura 2.3), se necesita E‘: =0en el aréa A — A’. Esta condicién de frontera se satisface
reemplazando A por A’ en (2.47) y (2.51).

Finalmente se igualan estas dos expresiones para z x ﬁt sobre el 4rea A’ inicamente
y los rangos de (z,y) y (z',y’) se definen sobre la misma regién A’. Haciendo el uso de

(2.37) y la identidad

—

(A; — R,)y,tb —2A,y‘¢> y,fb,ff ;- E dz'dy (2.52)
p—
se obtiene una ecuacién integral ttil para EF,
X — —
A 2 ¥i®i(z,y) @i )+ |
2 Ay®i=[f |2 _, s - Ey(2,y') dz'dy’ (2.53)
= > Y Wi(z, y) Vil y')

que es una ecuacién integral de primer orden.
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2.3. Meétodos de Solucién

En la seccién anterior se obtuvo la ecuacién integral para el problema del valor de
frontera de un arreglo de gufas de onda infinito. Una caracteristica de dicha integral
es que el micleo de la ecuacién estd compuesto de sumas infinitas que representan las
contribuciones de los modos de gufas de onda. En general debido a la complejidad del
problema, las ecuaciones de este tipo no permiten obtener soluciones analiticas. Por lo
tanto los métodos de solucién tendran un énfasis sobre las técnicas numéricas.

La obtencién de ecuaciones propias para el cdlculo numérico, implica convertir las
ecuaciones integrales en ecuaciones matriciales usando el método de momentos. Una vez
que las ecuaciones matriciales son obtenidas, pueden ser resueltas por medio de técnicas
estdndar, como el método de la inversién matricial. Aunque esta técnica puede ser llevada
a cabo con cierta facilidad ayuddndose del cémputo actual, la posibilidad de obtener una
solucién depende de muchos factores, tal como la obtencién de la ecuacién matricial y
el célculo de los elementos de la matriz. El uso de los modos de guia de onda como una

representaciéon de funcién base ha mostrado ventajas sobre la eleccién de otras bases.

2.3.1. Representacién General de una Base Discreta

El problema de las condiciones de frontera electromagnéticas en un arreglo puede ser
formulado en términos de ecuaciones integrales de distintas formas. Puede ser expresado
como una ecuacién integral de primer o segundo orden. Para la solucién de los problemas
de arreglos, las ecuaciones de primer orden son las més convenientes.

Una ecuacién integral de primer orden puede ser escrita en forma de un operador, tal

que

donde K es un operador lineal determinado unicamente por la geometria del arreglo,
y es una funcién conocida proporcional a la excitacién y z es la funcién a determinar.

Generalmente z y y son cantidades vectoriales y K es un tensor.

35



Asociado con un operador existe un espacio llamado dominio de la definicién, Sp, que
es el conjunto de las funciones sobre el cual actiia el operador. En el caso de trabajar con
operadores integrales, las condiciones de frontera son automdticamente incorporadas. En
el caso de operadores diferenciales, las condiciones de frontera deben ser especificadas para
definir el dominio apropiadamente. Cuando un operador actia sobre una funcién, éste
genera una nueva funcién. El conjunto de todas las funciones generadas por el operador
que actiia sobre cada miembro en su dominio es llamado el rango del operador S;. Dadas
dos funciones, z, y z2, y dos constantes arbitrarias, a; y as, al ser K un operador lineal

se cumple la siguiente relacién

K(onz, + agzs) = oy Kxy + ap Kzo

Asumiendo que se encuentra un conjunto de funciones lineales independientes que
representa al espacio Sp y otro conjunto que representa al espacio Sy, serdn denotados
por {fn: fn € Sp} ¥ {gn: gn € SL}, respectivamente. Por conveniencia se considera que
los elementos en cada conjunto son ortonormales. Debido a que la funcién z es un elemento

en Sp, es posible escribirla como una combinacién lineal de f,

Bas) iy fy (2.55)

donde a, son los coeficientes a determinar. Esta representacién requiere una suma infinita
cuando son necesarias las soluciones exactas de (2.54). En este caso los conjuntos de las
funciones { f,} y {gn} deben estar completos en su respectivo espacio. Para las soluciones
aproximadas, la suma es finita por razones précticas. El conjunto de funciones {f,} no
necesariamente deberd estar completo, aunque es importante que ciertos elementos sean

~incluidos para obtener resultados significativos.
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Cuando la ecuacién (2.55) es sustituida en (2.54), se observa la linealidad del operador
y =2 a.Kfn (2.56)

La diferencia entre el lado izquierdo y derecho de (2.56) es un elemento nulo en S;.
Una manera de asegurar esto es que el elemento (y — > a, K f,) sea ortogonal para todos

los elementos en un conjunto que describe a S;. Por lo tanto
(Gm, Y — D anK fn) =0 (2.57)

para toda m, o

<gm= y) = Z (gmv Kfn) Qn (258)

param =1,2,...
Este es un sistema de ecuaciones que puede ser escrito de forma matricial. Definiendo

una matriz cuadrada [K,,,] y los vectores a y y como

(91, K f1) (g1, K fa)
(92, Kf1) (92, K [a)
(93, K fr) (g3, K [2)

[Kmn] =
a (91, )
as (92,9)
as <931 y)
a = ’ ‘y —
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La ecuacién (2.58) se convierte en
¢y = [Kmnla (2.59)

La ecuacién integral es convertida entonces en un sistema de ecuaciones algebraicas.
Por lo tanto el sistema puede ser resuelto eficazmente dependiendo de varios factores.
Ya que el sistema es de orden infinito con un nimero infinito de variables desconocidas,
salvo pocas excepciones, ningiin método parece accesible para obtener una solucién exac-
ta. Para trabajar con el sistema, es necesario hacer uso de aproximaciones. En lugar
de utilizar funciones infinitas necesarias para la representacién correcta de la funcién
desconocida, se usa un nimero finito N de funciones para su aproximacién. En lugar de

la ecuacién (2.55), se tiene
N
=Y. anfa (2.60)
n=1

Los coeficientes desconocidos al, serdn diferentes de la solucién completa a,,. La susti-

tucién de (2.60) en (2.54) resulta
N
y= ) anKfa (2.61)
n=1

Ambos lados de la ecuacién (2.61) no son iguales debido a la aproximacién involu-
crada. La diferencia entre ambos lados representa un error. Para minimizar este error
en el espacio descrito por el conjunto de funciones g,,, con m = 1,2, ..., N, ambos la-
dos de la ecuacién deberdn tener la misma proyeccién sobre el conjunto {gm}. De forma
~equivalente, la diferencia entre los lados izquierdo y derecho debers ser ortogonal a ca-
da miembro del conjunto {g,,}. Cuando éste es el caso, se produce un sistema de N

ecuaciones con N incégnitas, el cual puede ser descrito en forma matricial de nuevo

Y = [KNna)d' (2.62)

38



donde

(9, Kf1) (91, Kf2) -+ (91, Kfn)
(92, K f1) (92, K f2) (92, K fn)
[KNma] =
| (v, Kf1) (9. Kf2) -+ (gn, KfN) |
- ay ! [ (91, 9) ]
a; (92, )
a.‘ = ; y.f ==
| an | | {9n,y) |

La matriz es de orden finito, asf que la solucién puede ser obtenida mediante la

inversién de la matriz. Sea [Ky,,,] ™" la matriz inversa de [Ky,,,], la solucién se escribirfa

a =Ky, | (2.63)

Arreglando el conjunto de funciones {f,} como

fT= [flvf?!"'rfN]

donde el superfndice T' denota transposicién.

La solucién aproximada toma la forma compacta

z = fla' = fTKn,,) "y (2.64)

Cabe hacer notar que la ecuacién matricial obtenida usando la representacién finita

(2.61) es la misma ecuacién que resulta de truncar la ecuacién matricial infinita (2.59)
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apropiadamente. Es de suponer que la aproximacién mejorard cuando N se incremente.
Un caso particular se presenta si { fn} y {9} constituyen conjuntos completos, la solucién
aproximada se acerca al valor exacto mientras N — oco. Desde luego que a mayor N serd
m4és grande la matriz y su inversién se volverd cada vez més diffcil. Qué tan grande debe
ser N para una exactitud dada depende del problema en especifico.

El proceso de reducir una ecuacién operador a una ecuacién matricial generalmente se
conoce como el método de momentos [12]-[13]. Para el caso especial en que {f,} = {g.},
el procedimiento es referido como el método de Galerkin o Ritz - Galerkin. El conjunto
{f»} que fue usado para representar la funcién desconocida z, es llamado base o funcién
de expansién, mientras que el conjunto {g,} es denominado funcién de peso o de prueba.
Aun cuando la base y las funciones de peso pueden ser arbitrarias, su eleccién es muy

importante desde el punto de vista de exactitud y eficiencia.

2.3.2. Eleccidén de las Bases
Reordenamiento de los Modos

- Considerando la ecuacién integral para el arreglo infinito de gufas de onda derivada
en la seccién anterior (2.53), el nicleo de la ecuacién estd compuesto de dos sumas
infinitas aportadas por los modos de gufa de onda del interior y los modos Floquet del
exterior, respectivamente. De acuerdo con la nomenclatura cominmente adoptada para
la clasificacién de los modos de onda, generalmente las funciones modales contienen tres
subindices, uno para distinguir entre los modos TE' y TM y dos para el orden del modo.
Aun cuando hay una infinidad de modos, tanto TE como T'M, debido a que el juego
de modos es innumerable, se permite renumerarlos con un solo subfndice. Las ventajas
de utilizar un solo subindice radican en el ahorro de notacién cuando las ecuaciones
integrales son convertidas en conjuntos de ecuaciones algebraicas y también cuando estas
ecuaciones resultantes son implementadas para el cdlculo numérico.

Debido a que la solucién aproximada para el sistema de ecuaciones necesariamente

requiere del truncamiento en algin momento, es importante volver arreglar los modos con
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el propésito de que todos los modos importantes sean incluidos en el célculo. En general
no es obvio cudles modos son importantes y cuédles no. En los problemas de arreglos
de fase normalmente solo los modos de indices modales bajos estdn involucrados en el
transporte de potencia. Fisicamente se puede esperar que el acoplamiento entre los modos
con los mismos valores de la constante de propagacién sea més fuerte que el acoplamiento
entre los modos con valores muy diferentes. Un método 1itil es organizar los modos de
acuerdo con el orden ascendente (en valor absoluto) de las constantes de propagacién
en la direccién z. Cuando existen modos degenerativos, es decir mas de un modo con la
misma constante de propagacién pero con diferentes polarizaciones, es importante que la
degeneracién sea considerada apropiadamente.

Se denotard a los juegos de modos de gufa de onda internos como {8 j(T)} con las
correspondientes admitancias modales y; y a los juegos de modos Floquet externos como
{Em(r)} con las correspondientes admitancias modales Y,,. La ecuacién integral con el

—_—
campo eléctrico en la ranura como incégnita para un arreglo excitado por un modo @ ;

estd dada por
2,8 5(r) = | { T ACLAGESS) mm(r)w:,,(r')} Eu(r)dr’  (265)
j= m=

parar € A.

E”t(r) es el campo eléctrico desconocido en la ranura que serd determinado. El limite
de integracién se extiende sobre la ranura A y la ecuacién es unicamente vélida en A.

La ecuacion integral serd convertida en un conjunto de ecuaciones algebraicas por el
método de momentos. Como se mencioné con anterioridad la eleccién de las bases en
este proceso puede ser arbitraria, pero considerables ventajas se adquirirdn si se realiza
una seleccién sensata. En el caso de la ecuacién integral para un arreglo de fase (2.65),
la expresién para el micleo de la ecuacién sugiere que las funciones modales internas
son apropiadas como bases para dos razones importantes. Primero, satisfacen las mismas

—_
condiciones de frontera requeridas por las componentes de E, tangentes a la circunferen-
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cia de la seccién transversal de la gufa de onda. Por lo tanto es posible obtener soluciones
exactas con menos términos de los que serfan necesarios si son usadas funciones que no
satisfacen las condiciones de frontera. Segundo, dado que las funciones modales aparecen
en el nicleo de la ecuacién, la ortogonalidad entre ellas puede ser utilizada para simpli-
ficar el cdlculo de los elementos de la matriz. Ademés las funciones modales de la gufa
de onda se integran de forma cerrada con los modos Floquet en la mayorfa de los casos.

Sea

Eu(r) ~ 3 v, 8,(r) (2.66)

el superindice () usado en v, indica que es una expansién modal aproximada. Sustituyen-

do (2.66) en (2.65) y luego tomando momentos con respecto a E)’q('r), cong=12,..,N,

se tiene
N
Z:l quv;, = 2yjr5}-:q (267)
p=
En estas ecuaciones,
Ap =Ylp+ > YmComCom (2.68)
m=1
donde
1, ¢g=p
Ogp =
0, ¢#p
es la delta de Kronecker y
— —
Com = [ ®p(r') -« U n(r') dr’ (2.69)
A

son los coeficientes de acoplamiento intermodales. La ecuacién (2.67) es un conjunto de
N ecuaciones para las N incégnitas, { v;,}.
Se puede observar que las admitancias modales interiores aparecen solamente en los

elementos diagonales, Ay, mientras que las exteriores aparecen en todos los elementos.
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La ecuacién (2.67) escrita en forma matricial es

[Ag) v’ = f (2.70)
donde
B 9
0
vy
vy
g ’ . ) 1
v = 3 f -2yJ'
. 0
Uy
e 0 -

La solucién de (2.70) puede ser encontrada invirtiendo la matriz [Ag,], de tal manera

que

N
V=[] f o b= 21 AL fp =2y A} (2.71)
p=

donde A son los elementos de [Ag) ™" Las soluciones v, son los voltajes modales de los
varios modos que existen en la gufa de onda. El campo eléctrico en la ranura es obtenido
aproximadamente como una combinacién lineal de estos modos, como se expresé en

(2.66). El coeficiente de reflexién del modo incidente estd dado por
1);-; =14+ RJ'-' (0] Rj! = 2y_,-:AJ-”,;, =i (272)

Los coeficientes de transmisién dentro de otros modos de la gufa de onda, después de

tn = \/yn/ s vl (2.73)
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Para determinar el coeficiente de transmisién en la regién del espacio libre, se utiliza

la continuidad del campo tangencial eléctrico a través de la ranura A

S

N — —
SUd,x Y VAT, (2.74)

g=1 1

El signo de aproximacién usado en (2.74) es debido a que solo un niimero finito de
modos fueron elegidos para describir el campo. Utilizando la propiedad de ortonormalidad

de las funciones modales, se obtiene

Vnm [ {Z v;%(r)} CUR(r) dr' = 3 Convg (2.75)
A Lg=1

Por lo tanto, el coeficiente de transmisién normalizado dentro del m-ésimo modo

Ton = \/ Yo/ Vs (2.76)

Como solamente los modos que se propagan pueden llevar energfa fuera de la interfaz

Floquet es

del arreglo para formar haces de radiacién, éstos son los modos en los que basard para
caracterizar las propiedades del arreglo. Para el cdlculo de los coeficientes modales, la
ecuacion (2.75) es adecuada cuando N es de valor grande.

La ecuacién integral para un arreglo receptor con una onda incidente correspondiente '

al modo TI?m;(r) estd dada por

W T (r) = | {i’iyﬁé’j(r)?b’w) s Ym@*m(r>@*;,(r')} By d’  (2m)

A | Ji=1 m=1

Aplicando un procedimiento similar al descrito anteriormente, la ecuacién (2.77) es

convertida en el siguiente sistema lineal de ecuaciones algebraicas

N
Z:l qu'l); = 2Ymrcqu (2.78)
p=
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o en forma matricial como

[Agp)v' = f' (2.79)
donde i}
|- Clm"
CQm"
f! = 2Y,
CNm"

El cambio de la excitacién resulta en una modificacién del término libre inicamente.
Debido a que la forma del nicleo de la ecuacién es determinada completamente por la
geometrfa del problema, no es afectada por el cambio de la onda incidente. La solucién

de (2.79) puede ser escrita como
v = [Ag]”" f (2.80)

o de la forma

N N
Vg = 21 A [ =2 zl A Com? (2.81)
p: p:

El coeficiente de reflexién del modo E’}ma (r) se obtiene calculando el voltaje modal.

apropiado para este modo Floquet de acuerdo con (2.75). Por lo tanto
Vii=14 Ry (2.82)

Los coeficientes de transmisién pueden ser calculados usando ecuaciones similares a
(2.73) y (2.76).

Los elementos de la matriz en (2.68) contienen sumas infinitas, que resultan del pro-
ducto entre las admitancias modales y los coeficientes de acoplamiento intermodales. En
arreglos de guias de onda rectangulares y circulares, donde las expresiones explicitas para

Cj, estdn disponibles en la literatura, se ha demostrado que estas series convergen. Por
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otro lado, en arreglos ordinarios, el tamafio de la ranura es en general comparable al
tamario de la celda unitaria bésica. Por lo tanto para describir apropiadamente el campo
tangencial en la interfaz del arreglo es de esperar que el mismo nimero de modos sea
requerido, sin tener en cuenta la regién de la cual los modos son elegidos. Esto implica
que las sumas que aparecen en los elementos de la matriz pueden ser truncadas en un
nimero comparable al orden de la matriz. Para el caso de (2.68) la sumatoria puede ser
truncada en m = M con M =~ N. Aun cuando se realiza otra aproximacion de la solucién,

esto no debe afectar su exactitud.

2.3.3. Técnica del Acoplamiento Modal

El sistema de ecuaciones en (2.67) fue obtenido en dos pasos. Primero, el problema
de las condiciones de frontera del arreglo se formulé rigurosamente en términos de las
ecuaciones integrales con el campo tangencial eléctrico como la funcién desconocida. El
método de momentos era entonces aplicado, usando las bases apropiadas para reducir las
ecuaciones integrales a sistemas de ecuaciones algebraicas. Los mismos sistemas de ecua-
ciones también pueden ser obtenidos por un proceso llamado la técnica del acoplamiento
modal [14]-[15], en donde las expansiones modales para los campos dispersos son hechas
para cada regién, tal y como se harfa al obtener la ecuacién integral. La aplicacién de las
condiciones de continuidad en la interfaz entre las dos regiones da como resultado dos
relaciones distintas entre los coeficientes de expansién, una de la continuidad del campo
eléctrico y la otra de la continuidad del campo magnético. Estas relaciones pueden ser
puestas en forma de un sistema de ecuaciones en términos de muchas incégnitas. Gene-
ralmente se asume que solamente un nimero finito de modos son excitados en la ranura
A. Esta es una aproximacién razonable si son incluidos suficientes modos. El resultado
es un sistema de ecuaciones finito.

Considerando un arreglo infinito donde E;j(r) son las funciones modales vectoriales
para la regién de gufa de onda y ﬁr,l(r) son los modos Floquet. Cuando el arreglo es

—
excitado por un modo @ j;(r), los campos eléctricos y magnéticos tangenciales en la
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ranura, (2.35) y (2.41), pueden ser escritos como:

— — N o ety M
E(r) = (1+Ry) ®(r)+ Y Uid;(r)

j=1 =1

= — N, — M —
—Ex Hy(r) = yy(1=Ry) @;(r) =Y Dyj®,(r) = 3 YoV Urm(r)

j=1

2
™
N
&
;
o)
©
o0
"

Los signos de aproximacién son usados en las expresiones porque solamente es incluido
un nimero finito de modos. La ecuacién del campo magnético es vdlida inicamente sobre
la ranura de la gufa de onda, mientras que la ecuacién del campo eléctrico es vélida sobre

_’
una celda unitaria entera con E; = 0 sobre C' — A. Al multiplicar la primera ecuacién
por IIT; (r) e integrando sobre C, se encuentra en virtud de la ortonormalidad del modo
! u !
Vp ~ (1+RJ')CJ'p+ ZICJPU p= 1,2,...,M (284)
J=
donde Cjj, son los coeficientes de acoplamiento dados en (2.69). De forma similar, multi-

plicando la segunda ecuacién de (2.83) por E;n(r) e integrando sobre A, se obtiene

M
yy (1= Ry) 6, - (1 = 5,-:,.) th e 3 YuVaCom  n=12.,N (2.85)

m=1

Considerando a v, n = 1,..,N, con vj, = Ry, y V;, m = 1,..,M como N +
M coeficientes desconocidos, es posible escribir las ecuaciones (2.84) y (2.85) de forma
matricial

[Alo == (2.86)
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donde

N
Ch (3 Chi
2 O Che
v Cim (0
W 0 0
0 Y2
0 Yn
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Y2Cl2
Y2C
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V] b2y
1-’;;_1 e _‘;’M
R; 0
0
o= |, =z= ' (2.88)
U
Vf Yi
Vi 0
|- VM - - 0 =

Este es un conjunto de M + N ecuaciones de las que M + N incégnitas pueden ser
determinadas. Una caracterfstica interesante de la matriz [A] es que puede ser dividida
en cuatro submatrices, de las cuales las dos submatrices fuera de la diagonal principal

son diagonales. Esta particién indica que (2.84) y (2.85) se reescribirfan como
V'=[R]v +b (2.89)

d—[y)v =[] [Y] V" (2.90)
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Este es un sistema de ecuaciones acopladas en el que los vectores desconocidos son

!
v
!
Vi
!
V2
!
vi=| T
)
; R
!
!

(2.91)

También [R] y [S] son matrices de orden M x N y N x M respectivamente, dadas

por ) )
1 051 C;Vl
Cha Cx
[R] =
v Cinw -+ Chu |
Y .
’- Cn C12 CIM
021 022
[S] =
_CNI C"‘.J'V2 CNMJ

(2.92)

(2.93)



Las matrices de admitancia tienen solamente elementos diagonales no evanescentes

| n 0 -~ 0
0
[y] =
— 0 yN —
Y, 0 0
0 Y,
[Y] =
0 Yum
0
13
32 5
b = 3 d = yJ.l
0
| Cim |
- 0 -

Sustituyendo V' de (2.89) en (2.90), se elimina V' para obtener una ecuacién tnica-
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mente en funcién de v'. Reordenando se tiene
(W) + [S][Y][R]) V' =d - [Y][S]b (2.94)

La matriz ([y] + [s][Y][R]) es de rango K y existen N incégnitas en v'. La g-ésima

ecuacién estd dada por

N M M
Z: {yqfsqp + ( Zl YqumC;,n) } 'U;, = yj' 6,”': i Z_;l YmCmC;,m (295)

p=1
Redefiniendo v}, = 1 + Ry, la ecuacién (2.95) puede ser reescrita como

N M
> {yqéqp +- ( Z_l YmCmC;,n) } Up = 2y,,04j (2.96)

p=1

Esta ecuacién es idéntica a (2.67), que fue obtenida de la ecuacién integral para el
campo eléctrico en la ranura por el método de momentos, donde las funciones modales
de la gufa de onda son elegidas como las bases. Una vez que son obtenidas las soluciones
para v/, V' se calcula usando (2.89), que puede ser reescrito para mostrar que es de la
misma forma que en (2.75).

Las derivaciones anteriores demuestran que el método de momentos, aplicado a la
ecuacién del campo eléctrico o del campo magnético, es idéntico a la aplicacién de la
técnica del acoplamiento modal, siempre que en ambos procedimientos sea usado el mismo

nimero de modos.
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Capitulo 3

Resonadores de Anillos Ranurados

Las superficies selectivas de frecuencia han sido usadas en muchas aplicaciones como
divisores de haz, filtros, polarizadores, arreglos reflectores, etc.

En general dos tipos de geometrfas se distinguen: la SSF' inductiva, donde los ele-
mentos metdlicos estdn unidos y la SSF capacitiva, donde los elementos metélicos estdn
aislados. Es posible considerar un tercer tipo de geometria, la SSF paso-banda, que es
un estado intermedio entre los dos tipos anteriores.

Como se mencioné en el primer capitulo, si los elementos periédicos dentro de una
SSF poseen caracteristicas de resonancia, la SSF inductiva mostrard una total trans-
misién a las longitudes de onda cercanas a la longitud de onda de resonancia, la SSF
capacitiva exhibird una reflexion total a dichas ondas y, considerando la nueva geometria,
ésta presentard una caracteristica paso-banda.

Por lo anterior al proponer una estructura que combine elementos inductivos y ca-
pacitivos, como el caso de una ranura anular o anillo ranurado, es de esperar que la
teorfa aplicada a los arreglos infinitos muestre que la superficie selectiva de frecuencia
con elementos circulares tenga buenas caracterfsticas paso-banda [17].

La geometria del anillo ranurado y su circuito equivalente se muestran en la figura
3.1. La energfa magnética se almacena principalmente debido a las corrientes eléctricas

que circulan a través de la parte derecha e izquierda del anillo conductor exterior. La
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energfa eléctrica se almacena debido la concentracién del campo eléctrico en la ranura
del anillo. El circuito equivalente usado es un circuito resonante paralelo que contiene

dos inductancias iguales L;, L; y una capacitancia C. La frecuencia de resonancia es

Wr = 4/ (Q/LdC).

Figura 3.1. Anillo ranurado y su circuito equivalente.

Un arreglo de anillos ranurados se muestra en la figura 3.2. Las ranuras anulares tienen
como radio exterior 7o y radio interior r;. Las ranuras son espaciadas periédicamente a
lo largo del eje x con perfodo b. El otro eje de periodicidad forma un dngulo « con el eje
y' y la proyeccién de la ranura espaciada a lo largo de este segundo eje es denotada por
d. El eje z se asume ortogonal a las superficies de la pantalla. La estructura completa es

soportada por un sustrato dieléctrico €,.

Figura 3.2. Arreglo de anillos ranurados.
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En el capitulo anterior se consideré el problema de las condiciones de frontera para un
arreglo planar de gufas de onda, las cuales tienen una excitacién de amplitud constante
(2.1). El an4lisis de esta clase de arreglos puede llevarse a cabo mediante la técnica del
acoplamiento modal antes mencionada. Sin embargo, la red de alimentacién de las gufas
de onda introduce una complejidad diferente.

La diferencia entre el problema de dispersién en una superficie selectiva de frecuencia
y el problema del arreglo de fase del capitulo anterior es la siguiente: En un problema
de dispersion, la periodicidad de la fuente es determinada por el dngulo de incidencia;
mientras que en un problema de arreglos de fase, los elementos del arreglo tienen redes
de alimentacién que generan la distribucién de fase lineal para formar el haz radiado.
Ademds, en el problema de arreglos de fase la interconexién mutua existe solo en la
regién z > 0, mientras que en la SSF existe en las dos regiones lo que impacta a la
solucién del problema.

Para el problema de la figura 2.3, se formulé una ecuacién integral en términos del
campo eléctrico tangencial sobre la ranura A’. Este enfoque es similar al empleado para
la SSF basada en anillos ranurados, sin embargo, los campos en la regién 1 del arreglo
de fase (dentro de las gufas de onda) son diferentes a los campos sobre la SSF.

En las regiones sobre la superficie y dentro del sustrato los campos eléctricos y mag-
néticos pueden ser descritos como una superposicién de ondas planas (ondas Floquet).
Dentro de la ranura los campos pueden ser descritos en términos de los modos de gufa
de onda coaxial; estos modos son combinaciones lineales de las funciones de Bessel y
Neumann, J, y N,, y sus derivadas, J; y Ny, respectivamente. Junto con el modo TEM,
forman un juego completo ortonormal en la regién sobre la ranura. El campo transversal
eléctrico resultante debe ser continuo a través de la superficie de la pantalla mientras que
la componente del campo transversal magnético necesita ser continua a través del drea

de la ranura.
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3.1. Desarrollo del Modelo Matematico

A continuacién se desarrolla el modelo matemdtico basdndose en el trabajo de Wang
[16]. Para el problema de dispersién de la superficie apoyada en un dieléctrico, tal y
como se muestra en la figura 3.3, E' es una onda incidente de amplitud unitaria con

polarizacién arbitraria,
_— - 4
E* = flg~kor (3.1)

donde % es un vector unitario y

ko = ko [T sen 0 cos ¢ + 7 sen € sen ¢ + Zcos b)) (3.2)

r=2zT+yy+ 22

Esta onda incidente se propaga en la direccién +z. En el plano z = 0, los campos totales
son considerados como los campos incidente, reflejado y transmitido; los cuales pueden
ser expandidos en modos Floquet. Las componentes transversales de los campos de inci-
dencia, E; y Tﬁ, son expresados como una expansién de los modos Floquet vectoriales,

de acuerdo con las ecuaciones (2.22-2.25) y (2.29-2.32) como

, 2 ity
EI = El Ak-‘i’bke " (33)
. 2 B
H = S AYEx U™
k=1

Los componentes transversales de la onda reflejada, E[ y :’?{, también pueden ser ex-

pandidos en modos Floquet

E'I = kz:l Rkl_lf’kejr“ (34)
ﬁ: = - io: RkYk?x @ke‘frki

k

Il
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Celda Unitana

Onda Transmitida

Er Ei

Figura 3.3 a) Estructura periédica ranurada sobre un sustrato dieléctrico.

b) Representacién de los campos totales.

Las admitancias modales son, de acuerdo con las ecuaciones (2.26) y (2.33), para las
ondas TE

Y = Lk (3.5)
WHo
y para las ondas TM
_ Wwep
Y, = T, (3.6)
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Por lo tanto en la regién z < 0, los campos transversales §§ y ﬁ} son

3 —_ 2 —jlz &0 1Pz
El = Bi+Ei=Y AVe™ + ) RT,™ (3.7)
k=1

— -, = e T | WO o0 ~ = Iz
H = Hi+H =Y AYigx Ue ™ = S RYiz x Uie™
k=1

Para los campos transmitidos (E®, H") en z > 0, la admitancia modal Y, vista a
través de la regién dieléctrica desde el plano z = 0% puede ser obtenida mediante la
ecuacién general de la linea de transmisién

+_ye Yet jY tan(T'gh)

=Y Y7 Vitan(Tih) (38)

donde T'{ resulta de sustituir £ = w2, 4, en la ecuacién (2.14) y Y¢ es la admitancia
modal en la regién del dieléctrico calculada de acuerdo con las ecuaciones (3.5 y 3.6) con
'k y €o reemplazadas por I'¢ y ¢, respectivamente.

Por lo tanto, en la regién z > 0, las componentes transversales de los campos trans-

"y _*2 _>2
mitidos, E; y Hi son

=) .
E? = Z Bk_\i;ke“:r” (39)
k=1
D) o0 - |
Ht = z Bk.y;c z X \I'ke

1

1]

k

Acoplando las componentes tangenciales del campo eléctrico en z = 0 se tiene
— 2 — 0 — o0 —
E,= ZAk‘I’k'{"ZRk‘pk: sz‘I’k (310)
k=1 k=1 k=1
en la celda unitaria, y la condicién de frontera

B.=0 (3.11)

sobre la superficie conductora.
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La continuidad del campo tangencial magnético en z = 0 requiere
2 e 0 sy 00 —
DAY Y= > RYi U= ) BeY, ¥y
k=1 k=1 k=1

en la ranura.

Tomando el producto escalar con ?k en la ecuacién (3.10)
Ay + Ry = Bk—fEt ‘I’ ds

y sustituyendo (3.13) en (3.12) da como resultado

o0 —
ZAkYk‘I‘k—ZYE‘I’k{f L dS—Ak}
k=1 A
o0 -
S YFU [E,- Vb ds
c=1 A
que se reduce a la siguiente ecuacién integral
2 o 00 -
2 AY U =Y (Y% +Y) Ui [E,- ¥} ds
k=1 k=1 A

sobre la ranura.

(3.12)

(3.13)

(3.14)

(3.15)

Para resolver esta ecuacién integral por medio del método de momentos, se expande

—
el campo tangencial desconocido F, sobre la ranura en otro juego completo ortonormal

de funciones base que abarquen la ranura. Es decir,

- RT;

=1

Tomando el producto escalar en (3.15) con ‘3,- sobre la ranura, se tiene

2
23 AYCl = T (et ¥ )C,c‘fE; T} ds
k=1

k=1
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donde
Cl=[®, T} ds (3.18)
A

son los coeficientes de acoplamiento. El asterisco denota el complejo conjugado. Debido
a que el conjunto de las funciones de peso es idéntico al conjunto de funciones base, el
procedimiento a utilizar es el método de Galerkin, discutido anteriormente.

La sustitucién de (3.16) en (3.17) conduce a

2 AYKCP = Y (Y + Y Ci* Y FiG (3.19)
k=1 k=1 =1

para diferentes valores de .
La ecuacién (3.19) es un conjunto de ecuaciones lineales, con F; como incégnitas, que

pueden escribirse de forma matricial

{Yi}{F}=2{I} (3.20)
donde
Y, = é(n+yk+) i
I = é AYiCl* (3.21)

La ecuacién matricial (3.20) puede ser resuelta numéricamente para las amplitudes
modales desconocidas F; y por lo tanto E; en la ranura. Finalmente es posible valuar los

coeficientes de reflexién y de transmisién de la ecuacién (3.13).

3.1.1. Producto escalar entre las funciones base del resonador

de anillos y las ondas Floquet.

A continuacién se muestran los productos escalares entre las funciones base del reso-

nador de anillos y las ondas Floquet [1]. Las funciones de gufa de onda coaxial ayudaran
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en la aproximacién de la distribucién del campo en el resonador tipo anillo ranurado
mediante los modos de distribucién del campo en la gufa de onda coaxial. Considerando
el arreglo de gufas de onda organizadas en una superficie simétricamente oblicua, figura

3.4, la vista aumentada de cada elemento es indicada en la figura 3.5.

Figura. 3.4. Arreglo de fase de elementos de gufa de onda.

Las funciones ortonormalizadas de las ondas en el espacio libre son

- 1 K K “
T . E—‘i—“—z)ex —j (zkg + YK 3.22
1 \/-S: ( ynr p[ .?( Y F)} ( )

So = bd sen a es el drea de la celda periddica y

nf:ni—l-ng
P, 2mm
Ky = == — —
= b b
¥, 2mn 2mm
Ky = — — cot o —oo<m, n< o0
V" dsen a d sen o b - =

donde v,/by %,/ (d sen a) son los cambios de fase por unidad de longitud en las direc-

ciones  y .
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Figura. 3.5. Elemento de la gufa de onda.

El juego completo ortonormal de modos vectoriales de la gufa de onda coaxial consta

de los modos TE y TM. Los modos vectoriales TE del campo transversal eléctrico son

sen q¢@ s . cos q¢

@10 = 722, (B,7) + 88,2, (B.r) (3.24)
I — cos q¢ sen q¢
y los modos vectoriales 7'M son
- — sen i — COS
Do = —TasZ, (asr) 99 + ¢€Zq (asT) @ (3.25)
cos q¢ T sen q¢

con q,s = 0,1,2,...,00. En estas expresiones Z, (8,r) y Z, (asr) son combinaciones li-
neales particulares de las funciones de Bessel y Neumann que satisfacen las condiciones
de frontera en la gufa de onda coaxial [18]. El superindice (‘) denota derivadas con
respecto al argumento. Los superfndices y subindices del lado izquierdo H y V' designan
el modo degenerativo “horizontal” o “vertical” con variaciones angulares cos ¢¢ o sen q¢,
respectivamente, de la componente radial del campo. Expresando los modos del espacio

libre, (3.22) y (3.23), en coordenadas cilindricas se tiene
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— 1

Uimn = 75 [? sen (¢, — @) — acos (¢, — (f))] exp [—jk-cos (¢ — ¢y)] (3.26)
b §

o = = [Feon (6, = 6) + Bsen (9, — )] explsmrcos (0= 01)] (327
donde

K
¢, =tan~! L
T

Un tipico producto escalar (o coeficiente de acoplamiento) entre los modos de la guia

de onda y del espacio libre para el elemento mostrado en la figura 3.5 es

2 2w B —
E’Clli?rfn = <};-£lqs 3 valmn> =[ f };‘plqs * ‘I!lmu T dr d’¢ (328)
T 0

Sustituyendo (3.24) y (3.26) en (3.28) e integrando con respecto a ¢, se obtiene una

integral de la forma
r2 i ’ q2
I = /r [ﬁsﬁ--rzq (Byr) J, (K1) + EZQ (Byr) Jy (K.,-?‘)] rdr (3.29)

donde J, (z) es la funcién de Bessel de orden ¢ y argumento z. La ecuacién (3.29) puede

ser integrado en forma cerrada [18] como

T2

(3.30)

2
K‘E"ﬁs

. { (52BJy (15e7) Z, (Byr) = Bimnd, (o) Zq (B,1)] }

1

Las expresiones finales para los productos escalares entre las funciones de onda de las

dos regiones son
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- >_ 2mp, (—5)*"

= e v\ [P B Ty ser) — 5.2, (Bira) )|

i |4
-r [ﬁan (Bsr1) J; (Kery) — KrZ, (Bsr1) Jy (f‘irrl)] } cosqp, (V) |
sen q¢, (H)
(3.31)
vz =\ _ 2mg(=j) ) sengdy (V)
<H o 1gs» v 2mﬂ> = K.r\/S_Q [Z-‘f (ﬁsrz) Jff (K'I'T'Z) Zq (ﬁsrl) ']-‘,f (K'rrl)] { N q¢1 (H)
(3.32)
e g (=T _ V)
<E (I)2QS& v 1mn> = % [ Zq (0(3?"2) Jq (H'rTQ) - qu (asrl) Jq (K'rrl)} { ﬁC:::i;l ((H)
(3.33)
iy _ ) -
(% s, Voma) = (?;(f_ szi/s_ {r2 [aqu (asr2) I, (1eT2) = Ko Z, (atsT2) Jg (nrrg)}
s i = Vv
-7 [aqu (asr1) I, (Ke1) — Kr 2, (a571) Jg (nrrl)]} { (S;qu(::] ((H;
(3.34)

El modo TEM no degenerativo 3200 debe ser integrado por separado

(B0, Vo) =gy 2 o) = o (sra)} (339
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<8200 ,_‘)I’imn> =0

La dependencia radial de las funciones de onda de la gufa de onda en (3.24) es

Z, (Bsr) =

TEq Jq (ﬁar) N(; (ﬁarl) - Nq (ﬁsr)

J; (ﬁsrl )

2

donde N, (z) es la funcién de Neumann de orden ¢ y argumento z, ademés

1, ¢g=0
Eq=
2, ¢#0

Las cantidades {f,} son las rafces de la siguiente ecuacién caracterfstica

{[% Burs) 19, Bara)]* [ = (a/Bura)?] = [L = (a/Bir)]}

Jy (Bsr2) N, (Byr1) = N, (Byr2) J, (B,r1) =0

De forma similar,

-Z-q (as7) =

VT€q Jy (asr) Ny (asr1) — Ny (asr) Jg (asm)

con {a,} como las rafces de

Jq (asr2) Ny (asr1) — Ny (asra) Jg (asr1)

2 {[Jalasr) [y (asra)]? = 1)

1/2

=0

172

Para gufas de onda circulares, r; = 0, las funciones anteriores se reducen a

Jq (ByT)

S ‘/%7\/ ﬁT'z =g Jq
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(3.36)

(3.37)

(3.38)

(3.39)

(3.40)

(3.41)



con {f,} como las rafces de J; (B,r2) =0y

- _ J, (ar)
Zq(asr) = c—:q/ﬂrrmw2 oo (o)

(3.42)

con {a,} como las rafces de J, (a,r2) = 0.

3.2. Resultados de la Simulacién Numeérica

La evaluacién numeérica del modelo matemético permitird el cdlculo del coeficiente de
reflexién para una superficie basada en anillos ranurados. En los siguientes resultados de
la simulacién numérica, todos los arreglos son rectangulares y la excitacién de la superficie
presenta una incidencia normal con polarizacion horizontal.

A continuacién se analizan tres superficies selectivas, modificando los pardmetros que
las caracterizan, para determinar su respuesta espectral sobre un rango de frecuencias.

La primera SSF tiene como pardmetros b = d =11[mm], r; = 3[mm] y 72 = 4 [ mm)].
Los pardmetros de la segunda SSF son b=d = 9[mm]|, r; = 1.6 [mm] y r, = 2.8 [ mm].
Y la tercer SSF' tiene como pardmetros b = 11.43[mm], d = 10.13 [mm], r; = 3.8 [mm)]

y o = 4.5 [mm].

Efectos del sustrato dieléctrico

Es comin que una estructura periédica sea disefiada de primera instancia sin dieléc-
trico alguno, después por razones mecdnicas se le anade un sustrato y se espera que el
diseno original no difiera mucho en su desemperio. Por io general esto no sucede. Como
se verd a continuacién, los sustratos dieléctricos influyen en la curva de reflexién.

Las siguientes figuras muestran el efecto de un sustrato dieléctrico en el compor-

tamiento de las estructuras periddicas.
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Figura 3.6.
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Figura 3.7.
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er=3 h=05 mm
o er=1
x er=3,h=20 mm

Coeficiente de reflexidn

b 8 10 12 14 16 18 20
Frecuencia GHz

Figura 3.8. (SSF3), r; =3.8mm, r, =4.5mm, d=10.13mm, b= 11.43mm.

De las figuras se observa que la estructura sin sustrato dieléctrico (¢, = 1) es trans-
parente a la onda incidente en el caso donde el perfmetro medio del anillo es aproxi-
madamente igual a la longitud de onda de resonancia A, [17]. Al presentarse el sustrato
dieléctrico e ir aumentando su grosor la frecuencia de resonancia f, disminuye. Esto se
debe a que la velocidad de fase en presencia del sustrato es menor que la velocidad de
fase en el espacio libre. La frecuencia de resonancia para una SSF depende tanto de las
dimensiones de cada elemento, como del sustrato dieléctrico. Si el grosor del sustrato se
reduce, la frecuencia de resonancia tiende al valor de la frecuencia de resonancia en el

espacio libre.

Dimensién del anillo

El ajustar las dimensiones del anillo, ya sea modificando los radios interno y externo
o el radio medio, representa un cambio tanto en la frecuencia como en el ancho de banda

del resonador.
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Las figuras 3.10 a 3.12 muestran el efecto de variar el radio medio tinicamente en
funcién el radio externo r;. Desde luego que las dimensiones resultantes del anillo debersn
permanecer dentro del drea de la celda unitaria. Los anillos son soportados por un sustrato
dieléctrico de permitividad e, = 3 y el grosor del dieléctrico es A = 0.5 mm. La diferencia

entre los radios del anillo se denotard como W = ry — ry.

Figura 3.9. Variacién del radio medio 7,.

Coeficiente de reflexidn

2=4 mm

01} % * 12=35 mm
% x 2=5 mm
U L 1 g L 1 ]
6 8 10 12 14 16 18

Frecuencia GHz

Figura 3.10. (SSF;), ry=3mm,d=0b=1lmm, &, =3, h =0.5mm.
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03f

02f

01f

qld 16 18 20

Frecuencia GHz

26

N

Figura 3.11. (SSF;), ry=1.6mm,d=b=9mm, &, =3, h =0.5mm.

038

07

05¢

04f

Coeficiente de reflexidn

03}

02r

01F

Frecuencia GHz

Figura 3.12 (SSF3), ry =3.8mm, d =10.13mm, b= 11.43mm, &, = 3, h = 0.5 mm.

Al aumentar el radio medio del anillo, la longitud de onda aumenta y por consiguiente

la frecuencia disminuye. Ademds el ancho del anillo crece de forma proporcional al radio
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medio, logrando que el resonador sea més “transparente” a la onda incidente y que el
coeficiente de reflexién disminuya su valor en un rango mayor de frecuencias. Cuando
se presenta el caso de modificar ambos radios, r; y 72, para mantener el radio medio
constante, se logra el efecto de aumentar la frecuencia de resonancia. Este efecto se
debe a la disminucién de la capacitancia formada entre las dos superficies metélicas que
conforman el anillo. Al ser mayor la diferencia entre los radios del anillo es mayor el
campo eléctrico sobre la ranura. Como consecuencia de todo lo anterior se tiene una

menor selectividad del resonador.

Figura 3.13. Variacién de los radios interno y externo, r; y 7.

Mn=3 mm; 2=4 mm
08¢t « M=25 mm; 2=45 mm
x M=2 mm; 2=5 mm

DB

0.7

06

0S5

04}

Coeficiente de reflexidn

03t

02F

01f

UB 10 12 14 16 18 20 2

Frecuencia GHz

Figura 3.14. (SSF)), rm =3.5mm,d=b=11mm, & = 3,h = 0.5mm.
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Figura 3.15. (SSF3), rm=22mm,d=b=9mm, ¢ =3, h=0.5mm
1 -
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Frecuencia GHz
Figura 3.16. (SSF3), 7m =4.15mm, d=10.13mm, b= 11.43mm, &, = 3, h = 0.5 mm.
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Dimensién de la celda

A continuacién se muestran los resultados de incrementar la longitud d de la celda
unitaria con respecto al eje y, manteniendo todos los demés pardmetros constantes.

Recordando que la onda incidente presenta una polarizacién horizontal, se observa
que al aumentar la longitud de la celda d, la frecuencia experimenta un incremento en
su valor. Para justificar este hecho se tendra en cuenta el circuito equivalente del anillo
ranurado de la figura 3.1. Cuando el pardmetro d aumenta, los valores de las inductancias
L; y Lq disminuyen; esto a causa del incremento de la superficie conductora por la que

circulan las corrientes eléctricas I; e I4.

T

-

L

0

Figura 3.17. Variacién en la dimensién de la celda.

En el caso de la figura 3.19, donde lo antes mencionado no se cumple, no tiene una
explicacién concreta. Dado que la distancia entre el radio exterior 7, y la frontera de la

celda es grande, se presenta un efecto donde la frecuencia de resonancia disminuye.
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Coeficiente de reflexidn

1 1
B 9 10 1" 12 13 14 156 16 17 18
Frecuencia GHz

Figura 3.18. (SSFy), 7 =3mm,7o=4mm, b=11mm, e, =3, h=0.5mm.

Coeficiente de reflexidn

d=9 mm
0.1 x « d=11 mm
w x d=13 mm

u 1 L 1 1 1 1 1 1 1 J
15 16 17 18 18 20 21 22 23 24 25

Frecuencia GHz

Figura 3.19. (SSF;), r =1.6mm, rp =2.8mm, b =9mm, &, =3, h = 0.5 mm.
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S d=10.13 mm
R ™ e d=12.13 mm

™ x d=14.13 mm

07t

06F

05

04F

Coeficiente de reflexidn

03

02}

01F

B 7 B 9 10 1 12 13 14
Frecuencia GHz

Figura 3.20. (SSF3), ry =3.8mm, r, =4.5mm, b= 11.43mm, &, = 3, h =0.5mm

3.2.1. Verificacién experimental
Simuladores de gufas de onda

Un factor importante en el desarrollo de antenas de arreglos de fase para haces estre-
chos de exploracién sobre grandes regiones angulares, es el desempeno de sus elementos
radiantes. Sin embargo, el disefio de un buen elemento radiante en un arreglo de fase
es un proceso complicado. Ademds de que una medicién exacta del desempeno de un
solo elemento en el arreglo de muchos elementos es sumamente dificil. Ambos problemas
pueden atribuirse al hecho que el comportamiento de cada elemento es afectado por la
presencia de los elementos circundantes en el arreglo.

El tnico método exacto para la medicién de un elemento del arreglo requiere que
éste sea colocado en el arreglo completo. Si la impedancia activa del elemento debe ser
medida, entonces los demés elementos deben excitarse con la amplitud y fase apropiadas.
Si los patrones de la radiacién del elemento necesitan ser medidos, esto debe hacerse en la

zona lejana del arreglo completo. Estos requisitos hacen a las mediciones poco atractivas
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desde un punto de vista préctico.

Una aproximacién al problema de la medicién del comportamiento de un elemento
involucra un pequeno arreglo, en donde el elemento a medir es rodeado por elementos
adicionales. En este caso, se espera que tinicamente estos elementos cercanos tengan un
efecto importante, de tal manera que este arreglo pequeno sea una buena aproximacién
del arreglo completo. Pero en general los elementos distantes también tienen un efecto
significante, debido al gran nimero de éstos.

Una propuesta alternativa al problema emplea los simuladores de guia de onda. Tal
simulacién permite representar con precisién un arreglo infinito con relativamente pocos
elementos. Un simulador de gufa de onda es una gufa de onda rectangular que se usa
para cubrir un nimero prescrito de celdas en la regién z > 0 del arreglo.

Las condiciones que se deben de imponer para construir un simulador de gufa de onda
son similares a aquellas impuestas sobre la geometria del arreglo para obtener una expre-
sién variacional que determine las impedancias de entrada de los arreglos, relacionadas
con los coeficientes de reflexién [20]-[22].

Primeramente se asumird por conveniencia que solamente un modo de la gufa de onda
incide sobre la ranura; esto es J =1 y A; = 1 en la ecuacién (2.53). Debido a que los
efectos de méds de un modo incidente pueden ser anadidos por superposicién, esto no
afectard el siguiente andlisis. A partir de (2.37) es posible manipular la ecuacién integral

(2.53) de la forma

PR Sy i)+ |
Yin, 1 ‘I’](T‘) ff ‘I)l v Et da.' = ff ‘ﬁ.? — — . E;(T’) da’ (343)
A A kE Y U (r) Yi(r')
=]

donde yin, es la admitancia de entrada del arreglo dada por

1-Ry

W™ TR,

R, es el coeficiente de reflexién encontrado a partir de la misma ecuacién (2.37). El vector
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r denota una coordenada de posicién (z,y) sobre A’ y da’ denota un drea diferencial en
.

Ahora se transforma la ecuacién (3.43) con el propésito de que una expresién varia-
cional pueda ser obtenida. Para llevar a cabo esta transformacién, se requiere que la
estructura del arreglo de la gufa de onda sea invariante bajo el grupo de operadores de

reflexién, F;, Fy, y R, definidos por

F; = reflexién en el plano y — 2
F, = reflexién en el plano z — 2 (3.44)

R, = F,F, = F,F; = rotacién de 180° alrededor del eje 2

Si estas condiciones de simetrfa son satisfechas, es posible hacer radiar cuatro haces

simultdneos desde el arreglo, como se muestra en la figura 3.21, en las direcciones

8 = O=0;=0,=80
N ¢, Qo=T—0¢, G3=T+@, ¢y=-—¢

o en términos de los cosenos directores correspondientes

(Te1, Tp) = (T, Ty)

(T22, Ty2) = (-T2 Ty)

(Tz3,T3) = (=T, -Ty) (3.45)
(Tea, Tya) = (T, —-T,)
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con las siguientes distribuciones de campo eléctrico

Eu = {&(z.9,2),6(9.2)} = E,
o = {~&(-2,9,2),6(-2,y,2)}
Eu = {~&(-2,—,2),-&(-2,—y,2)} (3.46)
Eu = {&(z,-y,2),~& (2, ~y,2))

El campo eléctrico total en el exterior (regién z > 0) es encontrado a partir de las

ecuaciones (2.48) y (3.46) como

i
8 o _— xm e_J[‘mnz
t —Pyt m:z—oo n—_;oo \/{E k.’.l:m + kyn

(V2mn + {fﬂVlmn) sen kg cos kyny
x m
(ngnff—:: - V1mn) oS kzmT sen kyny
con kzm y kyn dados por (2.12) y (2.13) respectivamente. Para los incrementos de fase
dados por
mf g

wm = w.'.l:!, = -:;-— y ‘l’by == ’(py_qh = _h‘ (3'4?)

donde (f, g) = enteros impares y (s, k) = enteros pares, el campo eléctrico total satisface

las siguientes condiciones

?ﬂ =0 cuando y= :I:%
— sb
Ew=0 cuando z = :}:E

Como resultado de lo anterior se pueden introducir paredes metélicas en estas ubica-
ciones sin modificar la distribucion del campo. Esto presenta una situacién en la que una
o més gufas de onda radian en una gufa de onda mas grande. Por lo tanto, la transicién

de una gufa de onda equivalente a un arreglo infinito bajo algunas condiciones especiales
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de exploracién es obtenida. La simulacién de la guia de onda para el arreglo de fase es

posible con los d4ngulos determinados en (3.47).

Yy

haz 2 A %’ haz 1
I ‘
N (N S [ [ ; B )

BiTIEyFiEmEEamr
NI | 2
_:_ __} | !__ i

| —» x

—ll— -+ e
N

VAN
—f= e~ L
4.

planos cléctricos
panlelosel eje z

haz 3 haz 4

Figura 3.21. Cuatro haces simultdneos para la simulacién de la gufa de onda.
Simulacién de la gufa de onda [21]

Las direcciones de propagacién de las componentes de las ondas planas en una gufa
de onda rectangular (que formarédn los planos eléctricos necesarios para la simulacién),
proyectadas sobre el plano transversal de la gufa de onda se muestra en la figura 3.22.
Mientras que dos ondas son suficientes para describir el modo dominante T E,q, se nece-
sitan cuatro ondas para describir completamente todo los modos de alto orden [23]. Las
direcciones de propagacién de las componentes de las ondas planas para el modo TEq

estdn sobre los planos paralelos a la pared mds ancha de la gufa de onda.
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haz 1

TEi0

Figura 3.22. Direcciones de propagacién de las ondas planas.

La seccién transversal de la gufa de onda no puede ser elegida arbitrariamente, se
debe restringir su seccién transversal a un determinado tamano, el cual requerird de un
numero pequerio de elementos y utilizard los modos de bajo orden para minimizar los
problemas de los modos espurios.

Con base en las dimensiones de la celda unitaria de la SSF' y de las dimensiones de
la gufa de onda rectangular, mostradas en la figura 3.23, se encontrardn los pardmetros
del simulador de gufa de onda.

y Celda unitaria
2 gs

Dimensiones de la

’ { | guia de onda rectangular
b

Figura 3.23. Dimensiones de la celda unitaria y de la gufa de onda rectangular.
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Las dimensiones del simulador, para el caso de un solo anillo en la celda unitaria, son
a' =byb =d. En el caso de colocar dos anillos por celda unitaria, las dimensiones son
ad=2byd =d.

Los éngulos de exploracién o cambios de fase, para los cuales la simulacién del arreglo
es posible, pueden ser determinados a partir del andlisis de la guia de onda rectangular
para el modo dominante T E\.

Recordando que en una gufa de onda rectangular la componente del campo eléctrico
para el modo T'Ej se define mediante
¢ — eI s

2j
= g;—; [ej%'"":f""@z — e7aTemiF (3.48)

T .
E, = Eosen (Zz)e = E,

donde la constante de propagacion es

61*1310 = \/ k2 — (2)2

Al igualar la ecuacién (3.48) con la ecuacién que determina el campo eléctrico por
medio del teorema de Floquet (2.15), se observa que k, = 0, k; = 7/a para la primer
onda y k; = —m/a para la segunda onda.

Sustituyendo los valores de k, en la ecuacién (2.12)

Ta
:k‘x = —_—— = —
Ve b a2 2

que son los valores de las cambios de fase para ambas ondas incidentes.

Con base en lo anterior se usa el simulador de gufa de onda [1] para verificar el modelo
matematico. Un diafragma de metal que contiene dos celdas unitarias de la SSF mostrada
en la figura 3.23 fue impresa en un material dieléctrico con ¢, = 3.4 y espesor de 0.51 mm.
Este diafragma se colocé en la seccion transversal de la gufa de onda rectangular W R—90

que presenta las siguientes dimensiones b = 10.13mm y @ = 22.86 mm. Las dimensiones
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de los radios interno y externo son r; = 3.74mm y r; = 4.46 mm, respectivamente. La

figura 3.24 muestra el diafragma de metal empleado en la simulacién.

| a'=22.86mm

h-._l

rl=3.74mm

b'=10.13mm

r =4.46mm

Figura 3.24. Diafragma empleado en la simulacién de la gufa de onda.

m
-
S
S
5 :
@ 1 —o - valores simulados
= —— valores calculados
s -20F
a
g
O -25F
30k
-35 L 1 1 1 1 Il
7 B 9 10 1 12 13

Frecuencia GHz

Figura 3.25. Resultados de la investigacién experimental del simulador de gufa de onda.

La figura 3.25 presenta el resultado de la comparacién entre los valores medidos en
el simulador de gufa de onda y los valores calculados del coeficiente de reflexién para la

SSF. La magnitud medida del coeficiente de reflexién es muy cercana de la magnitud
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calculada del coeficiente de reflexién que corresponde a la dispersién de la onda plana
TE incidente sobre la SSF equivalente mostrada en la figura 3.23.

Las diferencias entre los resultados obtenidos por el modelo matematico desarrollado
y el simulador de gufa de onda se deben, en general, a la precisién con que se obtuvieron
los valores por parte del modelo matema4tico, esto incluye el nimero de modos empleado
y el intervalo en el barrido de la frecuencia; mientras que en la simulacién experimental
influye en gran medida la calibracién del equipo asi como la misma construccién del
diafragma y su colocacién en la gufa de onda rectangular para lograr las mediciones méds
correctas posibles. En el caso de la magnitud del coeficiente de reflexién, la simulacién de
la gufa de onda presenta un menor valor que el obtenido con el modelo matemético; la
razon es que el sustrato dieléctrico empleado en la construccién del diafragma tiene cierta
tolerancia especificada por el propio fabricante, ademés de que el efecto de pérdidas por

dieléctrico se hace presente.

Comparacién de los resultados de la simulacién numérica con el método em-

pirico

Observando el anillo ranurado de la figura 3.1 es posible modelarlo como una estruc-
tura similar a la lfnea ranurada. La linea ranurada es una gufa de onda compatible con
la tecnologfa planar. Consta de una ranura o hueco en una capa conductora depositada

sobre un sustrato dieléctrico, tal como se muestra en la figura 3.26.

B

Figura 3.26. Linea ranurada sobre un sustrato dieléctrico.
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Para que la linea ranurada sea una linea de transmisién préctica, la radiacion debe
ser minimizada. Esto se logra a través del uso de un sustrato con permitividad alta,
causando que la longitud de onda de la linea ranurada sea pequena comparada con la
longitud de onda en el espacio libre, resultando que los campos sean limitados a la ranura
con pérdidas de radiacién despreciables.

Los pardmetros eléctricos bésicos de la lfnea ranurada son la impedancia caracteristica
Zp y la velocidad de fase v,. Debido a la naturaleza no-TEM de la linea ranurada estos
pardmetros no son constantes, variando ligeramente con la frecuencia. La linea ranurada
difiere de las gufas de onda en que no tiene frecuencia de corte. La propagacién a través
de la ranura ocurre para todas las frecuencias. Férmulas empiricas han sido desarrolladas
para evaluar la longitud de onda normalizada y la impedancia caracterfstica de la lfnea
ranurada [24].

Las siguientes formulas son validas para 0.006 < h/Xg < 0.060 y 2.22 < e, < 3.8

0.0015 < W/Xo < 0.075

, 6.3 (W/h) 2945
— 5 —
N/do = 1.045—0.365Ine, + A LoRi
8.81(c, + 0.95)
~ [0.148 — /A 3.49
[U 148 T ]m(h/ ) (3.49)
Zo = 60+ 3.69 sen [(E—%%] +133.5In(10¢,) /W /o

+2.81[1 — 0.011¢, (4.48 + Ine,)] (W/h) In(100h/Ao)

+131.1(1.028 — In¢g,) \/h/ Ao

+12.48(1 + 0.181n¢,) i

Ver — 2.06 + 0.85(W/h)?

(3.50)
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0.075 < W/X < 1

, 0.6210-835 (WW//)g)%48
X/d = 1194—024lne, — r
/Ao Her ™ T(238.64 + 100W/h)
—0.0617 [1.91 Lk, 2)] In(h/o) (3.51)

Zy = 133+10.34(e, — 1.8)* +2.87 [2.96 + (e, — 1.582)7]
[{W/h + 2.32¢, — 0.56}
{(32.5 - 6.67¢,) (100h/Xo)? — 1}] /2
— (684.45h/Xo) (€ + 1.35)* |
+13.23 (e, — 1.722)W/\o)? (3.52)

donde A es la longitud de onda en el espacio libre, €, y h son el valor de la permitividad
y el grosor del sustrato dieléctrico, respectivamente.

Al modelar el resonador de anillos ranurados como una linea ranurada se determina
que la diferencia entre el radio externo e interno, v, y 7, en el anillo es igual al grosor
de la ranura W, siendo h el espesor para ambas estructuras. Recordando que la longitud
de onda en resonancia para la superficie selectiva es aproximadamente igual al perfmetro
del anillo, es posible aproximar la respuesta de la SSF mediante el método empirico
aplicado a la linea ranurada.

Para dos valores diferentes del grosor de la linea ranurada, W = 1mm y W = 0.7 mm,
y tomando en consideracién valores de h = 0.5 mm y ¢, = 3 para el espesor y la cons-
tante dieléctrica del sustrato, se obtuvieron las respectivas longitudes de onda de la linea
ranurada para cada longitud de onda en el espacio libre, a partir de las ecuaciones (3.49)

a (3.52). Empleando la relacién existente que presenta la SSF' con respecto a su radio
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medio y la longitud de onda en resonancia

27r7'medio = /\r

es posible obtener el valor del radio medio en funcién de la frecuencia de resonancia,
representado por la linea continua en las figuras 3.27 y 3.28.

A partir de las curvas obtenidas mediante el método empirico, se tomaron diferentes
valores del radio medio para evaluar las frecuencias de resonancia empleando el modelo
matemadtico desarrollado. Para comprobar la posible validez de la aproximacién basada
en método empfrico, se utilizaron dos celdas unitarias de dimensiones 10.13 x 11.43 mm
y 9 x 9 mm respectivamente, para evaluar la respuesta espectral de cada uno de los
radios medios. Los valores obtenidos por el modelo matemadtico, para cada celda unitaria

se presentan en las figuras 3.27 y 3.28.

W=07 mm
845
—— linea ranurada
-3 - celda10.13 x 11.43 mm
5 ¥ celda89 x8 mm
451

Radio medio mm
i

e
n
T

25¢

8 g 10 1" 12 13 14 15 186
Frecuencia de resonancia GHz

%]

Figura 3.27. Comparacién entre la simulacién numérica y el método empirico para W = 0.7 mm.
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W=1mm
55

— linea ranurada
—# - celda 10.13 x 11.43 mm
-3 celda9 x9 mm

-
n

Radio medio mm
F-

w
t
T

8 9 10 1 12 13 14 15 16
Frecuencia de resonancia GHz

25

Figura 3.28. Comparacién entre la simulacién numeérica y el método empfrico para W = 1.0 mm.
Se aprecia que los resultados del modelo matemético y los obtenidos mediante el

método empfrico presentan un comportamiento aproximado. Al modelar la estructura

anular como una lfnea ranurada es de esperar cierto margen de error entre los resultados,

debido al no considerar la forma circular del elemento resonador ni las dimensiones de

la celda en las ecuaciones del método empirico, inclusive la misma tolerancia de dichas

ecuaciones se hace presente en los resultados obtenidos. Para considerar el modelo basado

en la linea ranurada es necesario entonces determinar un factor de correccién, a manera

de ajustar los resultados con la mayor exactitud posible.
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Capitulo 4

Conclusiones

1. Basdndose en la teorfa electromagnética fue desarrollado un modelo mateméti-
co para una estructura periédica basada en resonadores de anillos. Modificando
los pardmetros que caracterizan dicha estructura se logré conocer la respuesta del
disefio para filtros paso-banda. La propiedad principal de la superficie basada en
resonadores de anillos ranurados es el comportamiento resonante de su coeficiente
de reflexién. La resonancia ocurre cuando la circunferencia del anillo ranurado es

aproximadamente igual a la longitud de onda A.

a) Para asegurar resultados de una tolerancia adecuada en el modelo mateméti-
co, fue aplicado el método de simulacién electromagnética que consiste en la
formulacién de la ecuacién integral basada en la expansién modal y la apli-
cacién de condiciones de frontera con solucién posterior basada en el método
de momentos. El procedimiento bdsico es expander la distribucién del campo
eléctrico desconocido sobre el plano conductor en un juego de modos Floquet
y relacionar los campos magnéticos desconocidos en ambos lados de la su-
perficie por medio de las admitancias modales correspondientes en estas dos
regiones. Acoplando apropiadamente las componentes tangenciales del cam-
po en el plano conductor, una ecuacién integral es obtenida para el campo

eléctrico desconocido en la ranura.
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b) Para simplificar los cdlculos, la distribucion del campo desconocido en la ra-
nura es expandida en un nuevo juego de funciones que son ortogonales sobre
la misma ranura. Por medio del método de momentos, la ecuacién integral
es reducida a un conjunto de ecuaciones algebraicas lineales que puede ser

resuelto con el uso de la computadora.

¢) Un programa computacional fue desarrollado para calcular los coeficientes de
reflexién de una SSF basada en anillos ranurados. Para acelerar la convergen-
cia y el tiempo de célculo, las funciones base que se usaron en la expansién
del campo dentro de las ranuras de la SSF fueron las funciones modales de la
gufa de onda coaxial. En el cémputo de los coeficientes de reflexién se observé
la convergencia de las soluciones en funcién del nimero de modos de gufa de
onda y modos del espacio libre usados, indicando que 10 modos de guia de on-
da y 1000 modos del espacio libre producen un porcentaje alto en la exactitud

de la magnitud de los coeficientes reflexion.

2. Las gréficas obtenidas mostraron que un plano conductor perforado con ranuras de
geometrfa anular presenta caracterfsticas de filtro paso-banda cuando es iluminado
por una onda electromagnética incidente de frecuencia variable. Dicha propiedad
hace que este tipo de estructuras sea 1til para muchas aplicaciones como filtros de
microondas, radomos paso-banda, antenas reflectores, polarizadores, etc.; inclusive
la adicién de cortos metélicos en los anillos permiten un ajuste en la frecuencia de

resonancia [25]-[27].

3. A partir del circuito equivalente LC y del andlisis de los resultados de la simulacién
numérica se explicé el comportamiento de la SSF basdndose en los procesos fisicos

que tienen lugar en la estructura periédica.

4. Para confirmar la validez del modelo matemético formulado se emple6 el método del
simulador de gufa de onda. Para los pardmetros de la SSF mostrados en la figura

3.24, la frecuencia de resonancia obtenida por medio del modelo matematico es de
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9.5 GHz. Compardndola con la frecuencia de 9.54 GHz obtenida por el simulador de
gufa de onda, se obtiene un porcentaje de error menor al 1%. Los anchos de banda
referidos a -10 dB obtenidos del modelo matemético y el simulador son 954 MHz y

987 MHz, respectivamente, lo cual da una error del 3.4 %.

Se propuso un modelo alternativo basado en el método empirico sobre la linea
ranurada, para llevar acabo el anélisis de la dispersién electromagnética en la SSF
en un menor tiempo. Esta aproximacién dio resultados cercanos con respecto a
los obtenidos mediante el modelo matemético, aun sin considerar totalmente los
pardmetros de la superficie selectiva. Para un grosor de la ranura W = 0.7 mm el
porcentaje de error presentado entre el modelo matemdtico y el método empirico
para la celda cuadrada fue de 6.9 %, mientras que para la celda rectangular se obtuvo
un error del 4.4 %. Al aumentar el grosor de la ranura a 1 mm, los porcentajes de
error obtenidos para la celda cuadrada y rectangular son 9 % y 8 %, respectivamente.
Los resultados entre ambos métodos pueden mejorarse a partir de ajuste de curvas,

procesos iterativos y de optimizacién.
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WATAS LA
XA §O ZAMWIWA JHOIEIY TIOM EHGT EMOUED KUY
TACMPOLESEY ZAUTYCLLETHT JRA ZAHTIRIPS EWIVID JIY §O CEJHACED
O5W
SRUOFLLIA O RIAW THAT EIOHT WAHGT ESROW AHETFO EROM
RETTEY JIEMITEMOS
LAWMINA REGTOMA THYF A AWM JSTAEIERPER  WATAS

YTIARETE AROF
SNOBAGS §O IRAL EHT NI
ANOY KLAW HOY AEHW
EMOYL KUY EMIT RHOY AEHW
EES WAL YLA® HOY CERALY EHT ¥HI
ERIF HGTIW AETTIRW SAW EMAA Y2M
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