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Resumen

En este trabajo se hizo un estudio de las superficies selectivas de frecuencia (filtros
electromagnéticos) multicapa con fuerte interaccion electromagnética entre las capas, con el
objetivo de investigar si se comportan como lineas de transmision de mano izquierda (LH). Estas
lineas son un enfoque propuesto para el andlisis de los metamateriales, los cuales son
representados con un circuito equivalente compuesto por un capacitor en serie y un inductor en
paralelo. Los metamateriales son materiales artificiales disefiados para que exhiban propiedades
electromagnéticas no encontradas en materiales naturales, como el indice de refraccién negativo.

Para investigar si las superficies selectivas de frecuencia (SSF) multicapa con fuerte interaccién
electromagnética entre las capas se comportan como lineas LH, se obtuvo el circuito equivalente

de las SSF. Cuando la distancia entre las capas de la SSF es muy pequefia, | < % , el efecto de los

modos de alto orden no puede ser despreciado. Por lo cual, el circuito equivalente debe tomar en
cuenta este efecto. Se encontré que tal efecto se puede modelar como un circuito LC. Sabiendo,
ademads, que una SSF de ranura de una capa estda modelada con un circuito LC en paralelo,
entonces, el circuito de las SSF de dos capas con fuerte interaccidn entre las capas estd compuesto
por dos circuitos LC en paralelo (correspondientes cada uno a una capa de la SSF) conectados a
través del circuito LC formado a causa de la interaccidn electromagnética de las capas.

A partir del circuito que modela a las SSF con fuerte interaccidn entre las capas se calculé la matriz
de admitancias y con ésta la matriz de parametros S, con la cual se obtienen las caracteristicas de
reflexion de las SSF bajo estudio. Los resultados se compararon con los que se obtienen con un
software comercial, encontrando una buena similitud entre ambos. Las simulaciones se realizaron
para diferentes distancias entre las capas de la SSF con el fin de observar la disminucién de los

efectos de los modos de alto orden conforme esta distancia aumenta. Las distancias utilizadas, en
A 1 2

porciones de longitud de onda, fueron: ,— Y=
123" 207 5

Las SSF multicapa con fuerte interaccion electromagnética entre las capas se utilizaron como base
para el disefio de arreglos reflectivos tipo espirafase, de una y tres capas. Por lo anterior, éstos se
caracterizan por ser mucho mads delgados que los que han sido reportados. Con el arreglo de una
capa se puede reflejar una onda que incidente normalmente con un dngulo de elevacién de hasta
55°, con pérdidas por conversién menores a 1 dB y polarizacién cruzada menor a -15 dB. El arreglo
de tres capas puede reflejar a la onda que se incidié normalmente hasta con un dngulo de 65° con
pérdidas por conversién menores a 0.98 dB y polarizacién cruzada de -20 dB.



Capitulo 1

Lineas de transmision de mano izquierda

1.1 Introduccion

En este capitulo se presenta el estudio de las caracteristicas electromagnéticas de las lineas de
transmisién de mano izquierda (LHTL). Para estudiar las lineas LH hay que hablar acerca de los
metamateriales, por lo que la primera parte del capitulo trata de forma general de los
metamateriales, asi como de sus caracteristicas y la verificacién experimental de éstas. La segunda
parte del capitulo es sobre las lineas de transmision LH, las cuales son un enfoque propuesto para
el estudio de los metamateriales y, sobre todo, para buscarles aplicaciones. Se presentan algunas
aplicaciones de las lineas LH reportadas. Las lineas LH modelan a los metamateriales como una
linea de transmisién cuyo circuito equivalente, a diferencia de las lineas convencionales, tiene un
inductor en paralelo y un capacitor en serie.

1.2 Metamateriales

No hay una definiciéon de los Metamateriales que sea aceptada o empleada universalmente. En
forma general se dice que un metamaterial es un material artificial disefiado para que exhiba
propiedades electromagnéticas no encontradas en materiales naturales. La idea de disefiar
materiales o estructuras con propiedades diferentes a las convencionales surgié a partir del
articulo de Veselago [1]. En este articulo el autor desarrolla una teoria a partir de la suposicion de
gue un material tuviera, simultdneamente, la permitividad y la permeabilidad negativas; concluye
gue tal material tendria propiedades como indice de refaccién negativo u ondas regresivas (ondas
en las que la direccién de la velocidad de fase y la direccién de propagacion de la potencia son
opuestas). Algunas de las propiedades atribuidas a los metamateriales fueron sugeridas a inicios
del siglo XX en los trabajos de Lamb [2] del afio 1904, quien sugirid la existencia de ondas
regresivas. Estos trabajos fueron continuados por Mandel’Shtam en el afio de 1944, y hasta 1967
Veselago retomo estas ideas [3].

Después de mas de 30 afios de la publicacion del articulo de Veselago se reporté la primera
verificacion experimental del indice de refraccion negativo. El primer material con indice de
refraccion negativo propuesto es una estructura compuesta por arreglos regulares de pequeios
elementos periddicos (dispersores) que funcionan como moléculas artificiales. Estas estructuras
deben cumplir la condicién homogeneidad; tal condicidn implica que el periodo de las moléculas
debe de ser mucho menor que la longitud de onda. Cuando una estructura se comporta
homogéneamente, se puede asegurar que sus propiedades electromagnéticas estan
completamente sintetizadas con los pardmetros constitutivos. En las estructuras disefiadas estos
parametros dependeran de la geometria de la molécula (celda unitaria). Con el disefio de estas



moléculas se puede obtener el comportamiento electromagnético que se desea tenga la
estructura.

Los parametros constitutivos, permitividad (& = gy¢,) y la permeabilidad (¢ = pou,), caracterizan
la respuesta macroscopica de un medio homogéneo al excitarlos con un campo eléctrico y un
campo magnético. Al tener definidos los parametros constitutivos se puede definir el indice de
refraccion, n, del material:

n = F/e Uy 1.1

Donde &, y u, son la permitividad y permeabilidad relativas del medio, mientras que &y y 1o son
las del espacio libre. Con los signos que pueden tener los dos pardmetros constitutivos relativos
del medio se puede clasificar electromagnéticamente a los materiales. Hay cuatro combinaciones
posibles de estos signos: (+,+), (+,-), (-,+) ¥ (-,-). En el diagrama €,, — u,- de la figura 1 se muestra el
comportamiento de las ondas electromagnéticas en cada uno de las combinaciones posibles. Los
materiales representados en el primer cuadrante son los materiales convencionales y permiten la
propagacion usual de las ondas electromagnéticas. En los cuadrantes Il y IV no permiten la
propagacion de cualquier onda electromagnética debido a que son medios evanescentes. El cuarto
cuadrante, ambos coeficientes negativos simultdneamente, corresponde al material especulado
por Veselago.

De acuerdo con Veselago [1], un material que tenga los coeficientes de permeabilidad y de
permitividad simultdneamente negativos podria exhibir propiedades como el anti-paralelismo
entre las velocidades de fase y de grupo o el indice de refraccidn negativo. Debido a lo anterior,
estos materiales permitirian la propagacién de ondas electromagnéticas en las cuales el vector de
onda, el del campo eléctrico y el del campo magnético formarian una triada izquierda (por lo cual
los metamateriales también son llamados materiales Zurdos) a diferencia de los materiales
convencionales en los cuales esta triada es derecha (materiales derechos).

Efectos que se derivan del indice de refraccién negativo son:

e Efecto dopplerinverso
e Radiacidn Vavilov-Cerenkov inversa
e Leyde Snellinversa

A
I.
& = 0, go = O:
=+ SFix e R. n = O
isotropic dielectrics
right-handed (RH) /
forward-wave propagation
W Wt
-
ni. 1w
g = 0, pua = O: ¥ - O, = O
n = JEIL e R, n = O . VEH e l.n = 0
Vesclago™s materials ferrites (o = copm )
lett-handed (LH) / (Ferrimagnetic materials)
backward-wave propagation evanescent wave

Fig.1.- Diagrama €, — u,. .[4]
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El indice de refraccidon negativo implica que una onda electromagnética que incida oblicuamente y
que viaje de un medio convencional hacia un metamaterial serd refractada negativamente
conforme la ley de Snell, representada en la expresion 1.2.

nysin(@;) = n,sin(@;) 1.2
Donde:
® n,yn,sonlosindices de refraccion de los medios 1y 2 respectivamente.

e (; es el angulo de incidencia y @, es el angulo de refraccién.

medio 1 medio 2 medio 1 medio 2
(e.g.. RH) (e.g.. RH) (e.g.. RH) (e.g.. LH)

T‘Z.mn - Al,hm ] ' k:.mn

k:.nurm k1 norm kl.nnrm
R —_— |

(a) (b)

Fig.2.-a) Refraccién en un medio normal. b) Refraccién negativa. [4]

De la expresion 1.2 y la figura 2 se observa el cambio en el dngulo de refraccidon cuando el medio 2
es un material convencional (a) y cuando se tiene indice de refraccidn negativo (b).

El primer material que verificd experimentalmente la existencia de la refraccidn negativa se diseiid
en los trabajos de Pendry [5], [6] y Smith [7]. Fue a partir de estos disefios que a estas estructuras

se les comenzd a llamar metamateriales.

2

D

i

(a)

Fig. 3.- Estructuras plasmonicas. [4]



En [5] y [6] Pendry introdujo las estructuras “Plasmdnicas” como las que se observan en la figura 3.
Estas estructuras son homogéneas y por lo tanto se pueden caracterizar con los pardmetros
constitutivos. La estructura propuesta en [5] podia sintetizar una €, negativa y una p, positiva. La
estructura esta conformada por alambres delgados de metal (metal thin-wire TW) como los que se
muestran en la figura 3.a. En esta estructura el campo eléctrico tiene que ser paralelo al eje z
(E Il Z) para que se induzca una corriente eléctrica lo largo de éstos y asi generar un dipolo
eléctrico.

La permitividad que sintetiza esta estructura estd modelada por la expresién 1.3.

2 2 2
) ) (w
pe pe . pe
glw=1—-—--—5=1- + 1.3
r(@) w? + jwé w? + {2 ]w(w2+(2)
Donde
w es la frecuencia angular
wpe €s la frecuencia de plasma eléctrica definida como:
Wpe = 1.4
Y { es el factor de amortiguamiento, que es definido como:
2
( _ EO (pwpe) 1 5
a’no '

Donde:

c: velocidad de la luz en el vacio
a: radio de los alambres

&, permitividad del vacio

p: periodo de los alambres

o: Conductividad del metal

De acuerdo con la expresién 1.3, al cumplirse que w? < a)zz,e — {2, entonces Re(g,) < 0, por lo
que si se trabaja a una frecuencia menor a w,, se tendrd una constante dieléctrica negativa,
mientras que si se trabaja con una frecuencia mayor a wp.se tendrd una constante dieléctrica

positiva.



De la expresion 1.5 se tiene que si la 0 es demasiado grande, entonces { = 0, por lo que ¢, tiende
a ser puramente real, por lo que se tendrd una ¢ real y negativa.

Por otro lado, se propuso una estructura que sintetiza una €, positiva y u,- negativa. Tal estructura
se muestra en la figura 3.b. Las moléculas en este caso estan formadas por dos anillos de metal
divididos y concéntricos, Split-ring resonator (SRR). En estas moléculas el campo magnético debe
de ser ortogonal al eje y, (H L y), para que se induzca una corriente en los anillos de tal forma
gue se genera un dipolo magnético. Con este dipolo magnético se origina un momento magnético,
gracias al cual la estructura tiene comportamiento magnético a pesar de no estar compuesta por
materiales magnéticos.

La permeabilidad sintetizada por esta estructura esta en funcién de la frecuencia y esta modelada
con la siguiente expresion:

@) =1 Fw? Fw?(w? — wky,) _ Fw?{ L6
w = — = -_— .
Hr w? — w2, +jwl (w2 — w2,)?% + (w])? J (w? — w2,)? + (w])?
Donde
F=n(§)2 (a: radio interno del anillo mds pequefio), mientras que:
Wom = C 1.7
es la resonancia magnética.
w es el ancho de los anillos, §=distancia radial entre los dos anillos.
(= es el factor de amortiguamiento debido a las pérdidas en el metal.
2p'R’
¢=2P 18
alo

(R": resistencia por unidad de longitud del metal)

De la expresion 1.6 se tiene que en cierto rango de frecuencias se cumple que: Re(u,) < 0, esto
es:

U < 0, para:
Wom

v1-F

Donde wy,, es llamada frecuencia magnética de plasma.

Wom < w < = Wpm 1.9



El trabajo de Smith [7] consistid en combinar los TW y los SRR en una sola estructura. Esta
configuracion se muestra en la figura 4.a y es el primer prototipo experimental de un material con
indice de refraccion negativo. Esta estructura funciona, en pocas palabras, de la siguiente manera:
se disefian los TW y SRR cuidando que en ambas el rango de frecuencia donde se tienen valores
negativos de la permeabilidad y la permitividad sea el mismo. Para que se obtenga un indice de
refraccion negativo se hace propagar una onda electromagnética en el rango de frecuencias
disefiado a través de la estructura, por lo que se produce simultdneamente la permeabilidad y la
permitividad negativas. Sin embargo, lo resultados reportados muestran que se obtiene el indice
de refraccion negativo solo en banda de frecuencia bastante estrecha y con altas pérdidas. Este
modelo, ademads, no tomd en cuenta el efecto que se tiene por el acoplamiento entre los TW y los
SRR. El acoplamiento entre los elementos de la estructura fue estudiado en [8] y a partir de éste se
propuso las estructura mostrada en la figura 4.b.

(a) (b)

Fig.4.-a) Estructura propuesta por Smith. b) Metamaterial que toma en cuenta acoplamiento entre los elementos. [24]

Estos metamateriales recibieron fuertes criticas en [23]. En este libro el autor argumenta que los
resultados reportados en las estructuras que sintetizan un indice de reflexion negativo no son
contundentes. Se menciona que lo que es reportado como la refracciébn negativa son,
probablemente, la radiacién de ondas superficiales que existen solo en estructuras periddicas,
ademas de que la potencia de la onda refractada representa entre el 1y 2 % de la potencia
transmitida.

1.3 Lineas de transmision de mano izquierda (LHTL):
Metamateriales basados en tecnologia planar de fabricacion

Los metamateriales presentados en la seccién anterior tienen la desventaja de ser poco viables
para utilizarlos en aplicaciones, debido a que son estructuras tridimensionales, lo que dificulta
utilizarlos, por ejemplo, con dispositivos de RF/microondas. Ademas, debido a la naturaleza de
estas estructuras, el indice de refraccion negativo solo se puede conseguir en una banda de
frecuencias bastante estrecha.



A partir de las limitantes mencionadas, Caloz [9] vy Eleftheriades [10] propusieron
simultdneamente un enfoque diferente para los metamateriales. Ellos sugirieron disefiar
metamateriales a partir de un modelo de lineas de transmision al que Ilamarén lineas de
transmisién de mano izquierda (Left Handed transmission line LHTL). Las LHTL se pueden
representar con un circuito eléctrico con elementos L y C, donde los valores de éstos estan
relacionados con parametros fisicos de la estructura.

Las lineas de transmisidn de mano izquierda se propusieron a partir de la configuracidn paso-altas
de una linea de trasmisidn, es decir, un capacitor en serie y un inductor en paralelo (a diferencia
del modelo natural de una linea donde el inductor estd en serie y el capacitor esta paralelo). La
figura 5 muestra una LHTL en 2 dimensiones.

< d >

Fig.5.-Linea de transmision de mano izquierda en dos dimensiones. [11]

A continuacién se obtienen las ecuaciones del telegrafista para las lineas LH. Para el analisis se
considera una linea de transmisidn ideal de una dimensidn sin pérdidas, como se muestra en la
figura 6, donde Az es la longitud de la linea.

5(1) C/Az i(z+ Az, t)

’
X
V(z, t) L/Az V(z+ Azt)

e ﬂz'ﬁ‘;

Fig.6- Linea de transmisién de mano izquierda de una dimensidn.

Siguiendo un procedimiento similar al desarrollado en [12], se obtienen las ecuaciones del
telegrafista para las lineas LH:



Aplicando la ley de voltajes de Kirchhoff en el nodo x (figura 6) se obtiene:
Az
v(z,t) =v. +v(z+ Az t) = ?f i(z,t)dt +v(z + Az t)
Aplicando la ley de corrientes en el mismo nodo se tiene:
. . Az .
i(z,t) =i, +i(z+Azt) = Tf v(z, t)dt + i(z + Az)

Reordenando términos y dividiendo la expresién 1.10a entre Az se llega a:

v(z+ Az t) —v(zt) 1.
2, = _Cf i(z, t)dt

Al tomar el limite cuando Az — 0, la ecuacién 1.11a se convierte en:

dv(z,t) 1.
3y —Efl(z,t)dt

De igual manera, para la ecuacion 1.10b se llega a:

di(z,t) 1
3y —va(z, t)dt

Pasando al domino de la frecuencia las expresiones 1.11b y 1.11c, éstas se convierten en:

av(z) 1
2 = " Djac
di(z) 1
AL )

Resolviendo simultdneamente ambas ecuaciones se obtiene, para el voltaje:

d*V(z)  V(2)
dz?  (jwC)(jwl)

A partir de la ecuacién 1.12 se define:

1
" (wC)(wl)

Por lo anterior la ecuacion 1.12 se puede expresar como:

YZ

1.10a

1.10b

1.11a

1.11b

1.11c

1.11d

1.11e

1.12

1.13



d?V(z)
2 —

W -Y V(Z) =0 1.14a

Siguiendo un procedimiento similar para la corriente, se llega a:

d?1(z)
dz?

—-Y2%I(z) =0 1.14b

Donde Y? es la constante de propagaciéon compleja, la cual se define como:

. J
Yl=aq+jf=———= 1.15
I wVLC
Donde a representa las pérdidas y 8 la constante de fase. La linea de la figura 6 es un modelo ideal
(sin pérdidas), entonces @ = 0. Por lo que se mantiene solo la constante de fase:

1
=-——— 1.16
:BLH o ,—LC

Por otro lado, la constante de fase de una linea RH (natural) es:

)BRH = wVLC 1.17

De las expresiones 1.16 y 1.17 y de los valores de capacitores e inductores que se manejan en
frecuencias de microondas (L=nH y C=pF ), se observa que el mddulo de la constante de fase de las
lineas de transmisién LH es mas grande que el de las lineas RH. Al ser mayor la constante de
propagacion, entonces la longitud fisica de la linea LH puede ser menor que la de una RH para una
misma longitud eléctrica. Al ser 5,5 negativa, implica que la velocidad de fase en la linea también
los es.

w

=—=—w?/LC 1.18
ﬁLH

Up

En una linea RH la velocidad de fase es positiva por lo que al propagarse una onda
electromagnética a través de ella, ird perdiendo la fase, mientras que si se propaga por una linea
LH la onda ird ganando fase. Por otro lado la velocidad de grupo en la linea de transmision se

v

Con base en las expresiones 1.18 y 1.19 se tiene que la velocidad de fase y la velocidad de grupo

representa como:

-1

= w?VLC 1.19

son opuestas, por lo que en este tipo de lineas se propagan ondas regresivas (backward waves).

Las lineas LH pueden sintetizar el indice de refacciéon de la siguiente manera:

Cc
n=—-=

1
Up w?*VLC,/pogo
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La impedancia caracteristica de las lineas LH es igual a la de las lineas RH:

Z,= |= 1.21

1.4 Lineas CRLH

El modelo de la figura 6 estd incompleto, porque hay efectos pardsitos inevitables, los cuales dan
lugar a las llamadas lineas compuestas, las cuales son una combinaciéon de lineas RH y LH,
abreviadas como CRLH; este tipo de lineas se muestra en la figura 7:

oooooooooooooooooooooooooooooooooo

G ; § ::é( 'R
T I,
)...... ..... L}

LY
vl

Fig. 7.- Linea CRLH. [13]

Las lineas CRLH han sido ampliamente discutidas en [13]-[15]. La constante de fase para este tipo
de lineas, la cual es obtenida en [13], se muestra en la expresién 1.22:

1 Ly
=S 2L Ch+——— [ 2+ 2 1.22

Donde los elementos con sub-indice R corresponden a la linea derecha, mientras los que tienen
subindice L pertenecen a una linea izquierda.

Mientras que S(w) es:

( .. < 1 1 )
—1siw < wr; =min —, ———
5((‘)) =J LRCL LLCR

1 1
L+1siw>wr2=max< , >
LrCy L1 Cr

1.23
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La expresiéon 1.23 implica que a frecuencias menores que la frecuencia de resonancia wr; se
tendran una constante de fase negativa (LH), mientras que a frecuencias mas grandes de la
frecuencia de resonancia wr, se tendra una constante de fase positiva (RH). Por otro lado, es de
notar que la expresién 1.22 puede ser puramente real o puramente imaginaria.

Fig. 8.- Comportamiento de la constante de fase de una CLHTL, caso desbalanceado [15].

En la figura 8 se observa una grafica de la frecuencia contra la constante de fase, se muestra
graficamente lo mencionado anteriormente, que a frecuencias bajas las CRL tienen la contante de
propagacion negativa, mientras que a frecuencias mas altas la constante es positiva. También se
observa que en cierto rango de frecuencias la constante de fase es cero, en este rango se cumple
queY = a, por lo que la onda se atenUa exponencialmente.

La figura 8 representa el caso llamado desbalanceado, donde la frecuencia de resonancia en serie
es diferente la frecuencia de resonancia en paralelo, esto implica que:

LxCl # L,C} 1.24

Sin embargo, cuando la igualdad se cumple, se tiene el caso balanceado, para el cual la expresion
1.22 se convierte en:

1
B =Pr+BL=wJLrCp ———F—— 1.25

w+/L; C/

Cuando se tiene el caso balanceado ya no aparece la banda de frecuencias donde la onda se
atenua. Esta situacion se ilustra en la figura 9.

11



Fig. 9.- Comportamiento de la constante de fase de una CLHTL en la frecuencia. Caso balanceado. [15]

El analisis de lineas de transmisién presentado previamente se puede extender a lineas de
transmisién de dos y 3 dimensiones.

1.5 Estado del arte de las lineas LH

A partir del modelo de lineas de transmision de mano izquierda se han reportado una enorme
cantidad de dispositivos disefiados bajo este concepto y para muy variadas aplicaciones. En [16] se
propusieron desplazadores de fase basados en lineas LH que cambian la fase de la onda
transmitida al sintonizar L y C en la misma proporcién y de esta manera mantiene la misma
impedancia caracteristica de la linea para todas las fases. En [17] se propuso utilizar las lineas LH
en aplicaciones de censado. En [18] se implementaron lineas a las que se podia controlar la
longitud eléctrica a través de un varactor y utilizarlas como red de acoplamiento, permitiendo
acoplar una amplia regién de impedancias, incluso impedancias que no se podrian acoplar con
lineas convencionales. En tanto que en [19]-[22] se propusieron cavidades resonadoras basadas en
lineas LH/RH.

En las siguientes secciones se describen aplicaciones que se han hecho con las lineas LH
relacionadas con las antenas. La microcinta es una linea de las que mas se utilizan en las
aplicaciones de las LHTL. La principal razén para seleccionar esta linea es que tiene un mejor
desempefio a altas frecuencias que otros tipos de lineas, ademas de la facilidad para poder
incorporar elementos electrénicos.

1.5.1 Implementacion de una linea LH

Las lineas de transmisién LH estan representadas con un capacitor en serie y un inductor en
paralelo como se observé en la figura 6. En [14] y [15] se fabricaron lineas LH. En la figura 10 se
muestra la estructura propuesta en [14], se observa que se utilizan capacitores interdigitales,
mientras que el inductor se implementa con un stub cortocircuitado.

12



I

interdigital capacitor

n

ustrip line
(input)

pestrip line
(output)

shorted (via) stub inductor

+— unit cell

Fig. 10.- Implementacién de una linea LH. [14]

La estructura anterior fue disefiada para que tuviera una frecuencia de corte @ 3 GHz, es decir,
gue a frecuencias menores a 3 GHz la estructura se comportara como LH y a mayores como RH.
Los resultados reportados (medidos y simulados) en este articulo se reproducen en la figura 11.

10 5 - -
—— microstrip '
ob--------- -'." _____ - - - theory E
; 4 1
10} — 1 '
! w =
= o~ () BVLC H
= =20 5 3 f'm.nz = ff‘ Jl
U? =30 3‘ [
= =
= -40 7}
s LH range Z 2 LH range
@ 50 &
-60 1
701 ---Sy
1 - S21 ___________________ .
_80 0
o] 1.5 2 25 3 3.5 -2000 -1500 -1000 -500 0 500
frequency (GHz) £ (1/m)
(a) (b)

Fig. 11.- a) Coeficiente de transmisidn y reflexion de la linea LH. b) Constante de fase vs frecuencia [14]

Los resultados mostrados en la figura 11 son simulados y medidos, se observa la buena similitud
entre ambos. La estructura de la figura 10 se convierte en linea RH debido a que la inductancia en
serie parasita y la capacitancia en paralelo son dominantes a partir de 3 GHz. Se observa la
naturaleza paso-altas de las lineas LH, sin embargo las caracteristica de filtrado son pobres, las

pérdidas por insercién son <5 dB.

1.5.2 Antenas de onda de fuga basadas en lineas LH

En [13] y [27]-[30] se estudian las antenas de onda de fuga basadas en lineas de transmision LH.
Con estas antenas es posible escanear en todo el plano (—90° — +90°) a diferencia de una antena
de fuga convencional, la cual estd limitada a escanear en el plano 0° — 90°.

Una antena de onda de fuga pertenece a las antenas de onda viajera, en este tipo de antenas la
potencia se radia conforme la onda se propaga en una estructura guiada abierta. El dngulo a
donde la onda es radiada, medido desde la normal de la antena, se puede calcular como [27]:

13



M) 1.26

em = Sin_l < Km

Donde B(w) es la constante de fase dependiente de la frecuencia y K,, es el nimero de onda.
Recordando que la velocidad de fase esta dada de la siguiente forma:

v, (@) = ﬁ 127

Entonces, la expresion 1.26 se puede expresar también como:

c
O = Sin~? <—> 1.28
vp(w)

Donde c es la velocidad de la luz. De la expresion 1.28 se observa que al variar la frecuencia,
cambia la velocidad de fase y al cambiar esta velocidad se modifica el angulo 8,y,.

Para que exista radiacion se debe cumplir que la velocidad de fase sea mayor que la velocidad de
la luz. Tomando en cuenta lo anterior y de la expresidn 1.28, se observa que si la velocidad de fase
es negativa, entonces 6,,, puede variar de -90° a 0°, mientras que si es positiva puede variar de 0°
a 90°. Por lo anterior, si la antena es fabricada con CRLH entonces se tiene la posibilidad de que
para algunas frecuencias, la velocidad de fase sea negativa y a otras esta velocidad sea positiva, a
partir de esto, es posible escanear en el plano de -90° a 90°, como se muestra en la figura 12.a. En
esta figura se observan la referencia para medir el angulo la onda radiada.

broadside

W << w << Wy
backward

wop < W < WEF

W= WEFK

backfire

forward

source

Ww=WEF

Fig. 12.a. Antena de onda de fuga basada en lineas CRLH.
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Fig. 12.b. Gréficas del comportamiento de la constante de fase y del dngulo de escaneo en la frecuencia.[13]

En la figura 12.b se observa el comportamiento de la constante de fase con respecto a la
frecuencia. Se aprecia que hay cuatro regiones de la relacion w y B distintas. La primera regién
gue se tiene es para f<3 GHz donde la estructura se comporta como una LHTL pero no hay
radiacidn. Para 3<f<4 GHz se comporta como antena, en esta region es posible radiar con una
angulo de entre -90° y 0°; con 4<f<7.5 GHz la antena puede radiar en direccién de entre 0° y 90°.
Mientras que para 7.5<f<10.5 GHz la estructura se comporta como RHTL y no hay radiacion.

1.5.3 Arreglo de antenas que utilizan desplazadores de fase basados
en LHTL

Con base en lo reportado en [31] y en [32] se construyé un arreglo de antenas. En este arreglo la
red de alimentacién utiliza lineas LH. En la seccidén anterior se menciond que se utilizaron lineas LH
para implementar una antena de onda de fuga, la cual cambia la direccién del patrén de radiacion
al cambiar la frecuencia, a diferencia de ésta, en la presente propuesta se utilizan las LHTL
(operando en la banda de frecuencias donde no hay radiacion) en la red alimentacion de un
arreglo de antenas, asi, se busca que cada linea entregue a cada elemento radiante del arreglo una
fase diferente para diferente frecuencia.

El principio de operacion se muestra en la figura 13.
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Broadside

Fig. 13.- Arreglo de antenas basado en lineas LH. [32]

En la figura 13 se puede notar que el I6bulo principal del arreglo toma diferentes direcciones para
diferentes frecuencias (w;, w,,etc). Para que el arreglo desvie la onda radiada, es necesario que
las fases de las ondas radiadas (¢4, ¢, etc.) por los elementos adyacentes difieran de tal manera
que haya un incremento gradual de la fase , a,,;,, entre todos los elementos.

El disefio de la red de alimentacidn es el siguiente, se disefia el primer elemento para que tenga
una fase particular ¢, , estd sera la fase de referencia. Con base en la primera linea se calcula la
linea del segundo elemento afiadiendo una etapa que asegure el incremento de fase requerido,
@y, Este procedimiento se aplica iterativamente para todos los elementos del arreglo. De
acuerdo a lo anterior, la fase con la que el segundo elemento radia la onda electromagnética (
para una frecuencia wy,) es: ¢4 + aym = @2, la del tercer elemento es ¢, + aym = P3, y asi
sucesivamente para los demas elementos del arreglo. Al cambiar la frecuencia se tendrd una a,;,
diferente.

El incremento «,,,,, puede ser positivo o negativo segun la frecuencia en la que esté operando;
positivo si trabaja en frecuencias donde la linea se comporta como LH o negativo cuando la
frecuencia de operacidn estd en el rango donde la linea opera como RH. El angulo de escaneo se
puede calcular de la siguiente manera:

0, = sin~? (%“) 1.29

Donde: a,,, es la diferencia de fase entre los elementos del arreglo a una frecuencia particular. La
variable d se refiere a la distancia entre los elementos del arreglo (el periodo), en [19] se utiliza d=
04N y0.5N. A eslalongitud de onda.
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Fig. 14.-Disefio de las lineas LH que integran la red de alimentacion del arreglo.[32]

En la figura 14 se observa la respuesta de la fase de cada linea en diferentes frecuencias y como en

cada frecuencia se tiene una diferencia de fase constante, a , entre las fases de las lineas.

input Microstrip TL E

i output
—_ I e e ]
5 N geemb : OUtdccmb
input . ! output
Myeemb [ outdCCm 1
1 -
CRLH TL
~ = ‘Jt ==
53 £ 2C
= P —
= input : 3 Ciir, | output

Line 3

Line 4

Fig. 15.-Elementos de la red de alimentacién del arreglo.[32]

Los arreglos reportados en [31] y [32] estaban conformados por cuatro elementos, como los que

se muestran en la imagen 15, donde se puede ver el incremento de celdas unitarias conforme el

elemento requiera de una mayor fase.

Los elementos radiantes utilizados fueron antenas Vivaldi [31] y antenas quasi-Yagi [32]. En ambos

casos se utilizaron dos configuraciones diferentes. Una es la configuraciéon colinear y la otra es la

configuracion lado por lado. En la figura 16 se muestran ambas configuraciones para los dos

elementos radiantes utilizados.

17



port 1
@

port 2

port 3

o™
port 4

a)

Broadsidc

FLow (Fa) x

Foign (o)

port 3

port 2

Broadside

7 Fipn (-0)

Frow (Fod v
> [ o 2

Fig. 16.- Ambas configuraciones de los elementos radiantes. a) y c) configuracién lado-por-lado; b) y d) configuracién
colinear.[31] y [32]

Los resultados de ambos casos se muestran a continuacion.

En la figura 17 se tiene los resultados simulados y medidos del arreglo de antenas Vivaldi para

ambas configuraciones. Se observa el cambio de la direccién del I6bulo principal para diferentes

frecuencias. Para el caso de la figura 17.1a y 17.2a es para 1.5 GHz, mientras que para 17.1b y
17.2b es para 1.8 GHz. Para 17.1cy 17.2c es para 2 GHz, en tanto que 17.1cy 17.2c es para 2.5.

GHz.

De acuerdo con la figura 17, se puede escanear en un rango de 47° (-30° a 17°). Hay buena

relacién entre los resultados medidos y los resultados simulados. Con la configuracién lado por

lado se tiene una polarizacién cruzada de -20 dB, mientras que la configuracién colinear la

polarizacién cruzada es de -15 dB.

1,

-10:

Fig. 17.- Resultados del arreglo de antenas con la red de alimentacién propuesta con antenas Vivaldi. 17.1 configuracién
lado por lado; 17.2 configuracién colinear. [31]
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Para el caso de las antenas quasi-Yagi se tiene los siguientes resultados para ambas
configuraciones. Para el caso de la figura 18.1a y 18.2a es para 1.8 GHz, mientras que para 18.1by
18.2b es para 1.9 GHz. Para 18.1c y 18.2c es para 2.2 GHz, en tanto que 18.1c y 18.2c es para 2.3
GHz.

4 270

10 1.8 GHz Co-pol 10 J 9 o - 240
—— 1.8 GHz Cross+ 1

300

-30 4 270

240

.2 GHz Co-pol
2 GHz Cross-pol

10 ——2.2GHz Ca-pol 10 4 ——2.3 Gz Co-pol
—— 2.3 GHz Cross p

2.2 GHz Cross-pol
0 0 J d) 210

180 180 180

-10 —— 233 GHz Ca-pol
——2.3 GHiz Cross-pol|

150 0

Fig. 18.- Resultados del arreglo de antenas con la red de alimentacidn propuesta con antenas Vivaldi. 19.1 Configuracion
lado por lado; 19.2 Configuracion colinear. [32]

En los resultados mostrados se puede observar el I6bulo principal se puede escanear en un rango
de -282 a 272 manteniendo en ambos caso una polarizacién cruzada por debajo de los -20 dB.

1.6 Meta-superficies

Las meta-superficies son la versién superficial (o de dos dimensiones) de los metamateriales, son
esencialmente una distribucién superficial de pequeiios elementos dispersores. Este tipo de
superficies también se han utilizado en antenas reconfigurables.

1.6.1 Polarizador

En [33] se utilizaron meta-superficies para implementar polarizadores que convierten una onda de
polarizacién lineal a una de polarizacidn circular. Los polarizadores propuestos en este articulo
estaban compuestos por una antena planar y una meta-superficie colocada en el mismo plano y a
una distancia muy pequefia, aproximadamente 1/174, (donde A, es la longitud de onda). Se
utilizaron dos diferentes antenas, una antena de parche y una antena de ranura como las que se
muestran en la figura 19. En a) la antena de parche, en c) la antena de ranura mientras que en b)
se muestra el arreglo de la antena fuente con la meta-superficie.

La meta-superficie que se utilizé en el polarizador estaba compuesta por 16 celdas unitarias
idénticas como la que se muestra en la figura 20. En a) se muestra la celda unitaria, en b) la meta-
superficie para obtener onda polarizada circularmente (OPC) de mando derecha y en c) la meta-
superficie para obtener onda polarizada circularmente de mano izquierda.
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Para explicar el funcionamiento del polarizador es necesario conocer el circuito equivalente de la

meta-superficie. Para obtener este circuito es necesario redefinir la celda unitaria, como se

muestra en la figura 21:
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21.-a) Redefinicién de la celda unitaria. b) Vista ampliada de la celda unitaria. c) Celda unitaria sin diagonales. [33]



En a) de la figura 21 se muestra la redefinicién de la celda unitaria. En b) se presenta una vista
ampliada de la celda unitaria redefinida. En c) se puede ver las misma celda unitaria pero sin la
diagonal.

Para calcular el circuito equivalente hay que considerar que el campo eléctrico de polarizacién
lineal se propaga en direccién paralela al eje y, por lo tanto, de acuerdo a la figura 21, se puede
descomponer en dos componentes, E; y E,. Para el caso de c) el circuito equivalente (para las dos
componentes del campo eléctrico) es como el que se muestra en la figura 22.a.

R C L

z
a)
1 & L RA C
C, P
Z, Z,
“b) <)

Fig. 22.- a) Circuito equivalente de la celda unitaria sin diagonal. b) Circuito equivalente para Ej. c) Circuito equivalente
para E,.[33]

De acuerdo con el circuito de la figura 22.a, C se refiere a la capacitancia formada por el campo
eléctrico entre los gaps que se forman entre pares de lineas (Sy, S1), (52,53) (54, S5) Y (Se,Ss)
(ver figura 21.c)). L es la inductancia formada por las corrientes que fluyen a través de las lineas. R
es la resistencia de las tiras metalicas.

Cuando se toma en cuenta la tira diagonal, los circuitos equivalentes para E; y E, se muestran en
las figuras 22.b y 22.c respectivamente. Para el caso de E; , C, representa la capacitancia que se
forma debido al campo eléctrico que se aterriza entre las tiras Sgy Sq (Figura 21), esta capacitancia
esta en paralelo con C. Para la componente E, se forma una inductancia debida a las corrientes
adicionales que se forman sobre las tiras Sg y Sy, denotada como L,,.

Las impedancias de entrada, Z;y Z,, para los circuitos de la figura 22 b) y c), respectivamente,

son:
Zi =R, +j<w—;> 1.30
w(C//C,)
Zy =R, +j (a)(L//Lp) - i) 1.31
wC
De acuerdo a las expresiones anteriores, el disefio de la meta-superficie busca que |Z;| = |Z,| y

ang(Z, — Z,) = 90°. Si se cumple las condiciones anteriores, entonces el campo eléctrico
resultante serd de polarizacion circular de mano izquierda (LHCP). Mientras que si se utiliza la
estructura de la figura2l.c entonces el campo resultante serad de mano derecha (RHCP).
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Los resultados reportados en [33] muestran que la estructura propuesta es capaz de cambiar la
polarizacién de la onda, originalmente lineal a circular. Los resultados simulados y medidos
concuerdan, salvo algunas diferencias debidas, principalmente, a errores de fabricacién. El radio
axial es una medida de la calidad de la onda de polarizacion circular. El radio axial viene de las
ondas de polarizacion elipticas y es la relacidon entre semieje mayor y el semieje menor, de tal
manera que cuando ambos son iguales se tiene una onda de polarizacién circular y el radio axial es
la unidad. En la siguiente figura se muestra el radio axial medido y simulado del polarizador.
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Fig. 23. Radio axial para las diferentes antenas utilizadas.[33]

De la figura 23 se tiene el radio axial, simulado y medido para cada antena reportada. Se puede
observar en 23.a y 24.b, los resultados de la antena de parche para LHCP y RHCP, mientras que en
23.c y 23.d se tienen los resultados de la antena de ranura parche para LHCP y RHCP. En dichas
graficas se puede observar que hay ciertas diferencias entre los resultados medidos y simulados,
estas se deben a que la tolerancia de fabricacién es bastante pequefia y como se menciond antes,
algunos parametros de la antena son muy sensibles. Por otra parte, el radio axial se mantiene por
debajo de los 3 dB en apenas alrededor de 50 MHz, lo cual es un ancho de banda bastante
pequeiio.

1.6.2 Antena de polarizacion reconfigurable

En [34] se utilizan meta-superficies para realizar una antena capaz de modificar la polarizacién de
la onda radiada a través de un giro mecanico de la antena. La estructura de la antena propuesta en
este articulo es parecida a las prestadas en la seccién anterior, en la cual una antena fuente, en
este caso antena de ranura, se coloca encima de la meta-superficie. En la figura 24 se muestra la
estructura propuesta, la cual estd compuesta por elementos cuadriculares a los cuales se les
truncd dos esquinas.
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Fig. 24.- a) Configuracidn de la antena propuesta. b) Lineas de referencia para reconfigurar la antena. [34]

En la figura 24.a se representan algunos de los pardmetros utilizados para optimizar la estructura.
De acuerdo con lo reportado en el articulo, los parametros a,b y ¢ son lo mas sensibles en el
desempefio de la estructura. Al rotar la meta-superficie en un dngulo 8z, medido con respecto al
eje y, como se aprecia en la figura 24.b, se pueden obtener diferentes polarizaciones. Cuando
0z=0°y 90° |a polarizacién de la onda radiada es circular LHCP y RHCP respectivamente, mientras
que si Bz=45° y 135° se tendran ondas polarizadas linealmente. En la figura 25 se muestra la
definicién de una celda unitaria y a partir de ésta se conoce el circuito equivalente y con éste se
entiende el funcionamiento del polarizador.

a) b) c) d)

Fig. 25.-a) y b) Redefinicién de la celda unitaria. c) Circuito equivalente de la celda unitaria sin eliminar las esquinas. d)
celda unitaria rotada 90°.[34]

En la figura 25.b se muestra la celda unitaria de la estructura. La onda radiada por la antena fuente
es de polarizacién lineal en el eje Y, entonces este campo se puede descomponer en dos
componentes. En 25.c se muestra la celda unitaria pero sin las esquinas truncadas, en esta imagen
se muestra el circuito equivalente que ven las dos componentes del capo eléctrico. La impedancia
de este circuito es:

1
Z=2R+iw(21L) +— =R +iX’ 1.32
iwC

R y L son la resistencia y la inductancia respectivamente en cada parche, mientras que C es la
capacitancia creada en el gap formado por dos parches opuestos y adyacentes. Si se truncan las
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esquinas diagonales de los parches, entonces las dos componentes del campo eléctrico verdn
diferentes impedancias:

Z1 =R; +ix; 1.33a
Z, = R + ix} 1.33b

De acuerdo con 25.b al ser mayor el gap entre los parches la capacitancia serd menor. Para que la
estructura propuesta funcione como un polarizador se debe buscar las dimensiones con las cuales
se tienen que truncar las esquinas para que se pueda variar la fase entre Z; y Z,, de tal manera
gue se obtenga:

|Z1 | =1Z,| y £Z1 — 2£Z, = 90°, lo que implica que |E;| = |E,| y 2E; — £E, = 90° 1.34

Al cumplirse estas condiciones, E; tendra una retraso de fase con respecto a E, y se consigue una
onda LHCP. Si 8;=902 entonces se presenta la situacidén espejo, por lo que se cumple que:

LEl - LEZ = _900 135
En este caso se tiene como resultado una onda RHCP.

Si 8,=452 0 1359, entonces se presenta la situacion de la figura 26.d, donde la celda unitaria es
simétrica por lo cual, ambas componentes del campo eléctrico verdn la misma impedancia y
tendran la misma fase, se cumple que:

LEl - LEZ - 00 1.36

La onda radiada en este caso es de polarizacién lineal idéntica a la enviada por antena fuente. A
continuacién se presentan los resultados reportados.
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Fig. 26.- Radio axial para diferentes angulos de rotacién.[34]
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En las graficas de las figuras 26.a y 26.b se presentan los resultados simulados y medidos cuando
las ondas radiadas estan polarizadas circularmente, en estos casos el radio axial esta por debajo de
los -3 dB en un ancho de banda bastante estrecho de aproximadamente 40 MHz. Para el caso de
polarizacién lineal se tiene, como es de esperarse, radio axial estd en el orden de -40 dB, en este
caso no se tiene resultados medidos por limitaciones en el equipo de medicidn.

1.6.3 Meta-superficie con gradiente de fase para aplicacion de una

antena de lente

En [35] se propuso una antena de lente con gradiente de fase utilizando meta-superficies para la
banda X. En esta propuesta se utilizan celdas unitarias como la que se muestra en la figura 27. En
tal figura se observa que la celda unitaria estd compuesta por cuatro capas, cada capa estd
conformada por un parche de metal circular y un marco cuadricular también de metal, ambos

impresos sobre dieléctrico. La distancia entre las capas esde d = %/1 @10 GHz.

(a) (b)

Fig.27.- Celda unitaria. [35]

De acuerdo con los resultados reportados, la fase de la onda transmitida a través de la celda
unitaria depende del radio del parche. En la grafica de la figura 28 se muestra una grafica de la
fase del parametro S21, se puede observar cémo cambia al cambiar el radio del parche. Los radios
utilizados sonr;, = 1.15,2.88 y 4.6 mmy p= 10 mm.

Se colocaron ocho celdas unitarias en forma adyacente con diferentes radios, con lo que se define
una celda grande. Entre los elementos de la celda grande se tiene un gradiente de fase, es decir,
gue entre los elementos adyacentes hay un incremento gradual y fijo de la fase. De tal manera que
la fase distribuida entre los elementos de la celda grande abarca de 0 a 2n. La figura 29 muestra la
celda grande formada.

De acuerdo con la teoria de arreglos de antenas en fase, cuando hay un conjunto de elementos
con un incremento gradual de la fase, entonces el frente de onda radiada el arreglo tendra un
desvio con respecto a la direccién de incidencia. En este ejemplo se utilizaron ocho parches con
radios entre 4.6 y 2.14 mm, por lo que entre cada parche habra %de diferencia de fase.
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Fig.28.- Fase del parametro S12 para parches de diferentes radios. [35]

Fig.30.- Desvid de la onda transmitida. [35]

El angulo de desvio (o escaneo) obtenido con la estructura reportado en este articulo es de 22°.
Esta estructura no presenta la posibilidad de ser reconfigurable ni de ancho de banda, sin
embargo, no deja de ser interesante porque al ser ésta sumamente delgada da como posibilidad
tener menos pérdidas por conversion.
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Conclusiones

En este capitulo se presentd la primera estructura reportada que sintetiza un indice de
refraccién negativo, disefiada a partir de las ideas de Veselago y como a partir de estas
estructuras se comenzd a hablar de los metamateriales.

Se puede definir a los metamateriales como materiales artificiales disefiados para que
tengan propiedades no encontradas en la naturaleza, como el indice de refraccion
negativo, las ondas con velocidad de fase y de grupo en direcciones contrarias o la triada
izquierda formada por los vectores de onda, del campo eléctrico y el del magnético. En los
articulos consultados se reportan estructuras fabricadas que sintetizan el indice de
refraccion negativo o las ondas regresivas pero no se menciona algo acerca de la triada
izquierda, solo que esta seria una de las caracteristicas mas dificiles de demostrar
experimentalmente.

Se presentaron las lineas de transmisidn izquierda, LHTL, las cuales modelan a los
metamateriales con un circuito equivalente de una linea de transmision. Este circuito
modela la linea de transmisién con un inductor en paralelo y con capacitor en serie.

Se obtuvieron las ecuaciones telegrafista para estas lineas y se observaron las diferencias
con las lineas RH, como la constante de propagacién negativa, que da a lugar a la
propagacion de las ondas regresivas.

Se realizd el estudio del estado del arte de los dispositivos propuestos con lineas LH. Con
dispositivos disefiados y fabricados con base en lineas LH. Se reportan ventajas sobre los
dispositivos convencionales, entre las mas reportadas se encuentran la de miniaturizar el
tamafio de los dispositivos, esto se logra a partir que el médulo de la constante de
propagacion de las lineas LH es mas grande que la de las lineas RH. Al tener una velocidad
de fase negativa se puede obtener caracteristicas que serian imposibles de obtener con
medios convencionales, por ejemplo en las antenas de onda de fuga se pueden obtener
angulos de escaneo negativos, los cuales no se pueden obtener con una antena de onda
de fuga tradicional.

Con este capitulo se conocid las caracteristicas de las lineas LH que se esperan poder ser
aprovechadas en el disefio de superficies selectivas de frecuencia (FSS) multicapa
aproximando el circuito equivalente de estas FSS multicapa al circuito de las lineas LH.
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Capitulo 2

Caracteristicas de filtrado de SSF multicapa

2.1 Introduccion

Una superficie selectiva de frecuencia (SSF) es un arreglo bidimensional y peridédico de elementos
gue pueden ser parches metdlicos impresos sobre un sustrato o ranuras en una placa metalica que
se comporta como un filtro electromagnético. En la figura 1 se muestran ejemplos de ambos
casos.

Una SSF con elementos de parche se comporta como un filtro supresor de banda, mientras que
una SSF con elementos de ranura se comporta como un filtro paso banda. Las caracteristicas de
filtrado de una SSF, tales como el ancho de banda o la frecuencia de resonancia, dependen de la
geometria, del periodo y de la forma en que se coloquen los elementos en la superficie. Entre las
geometrias que han sido utilizadas para los elementos de las SSF se encuentran los dipolos, cruz
de Jerusalén, cuadrados, circulos y anillos. Estos uUltimos destacan por su versatilidad para trabajar
polarizacién circular, ademas de brindar la posibilidad de trabajar en grandes anchos de banda y
de incorporar elementos reactivos con el fin de modificar algunas de las propiedades de la SSF,
como la frecuencia de resonancia.

s

z

Fig.1.- Superficie selectiva de frecuencia de parche y de ranura, ambas de elementos con forma de ranura.

Hay aplicaciones que requieren de caracteristicas de filtrado especificas que solo pueden ser
obtenidas con SSF multicapa. En este capitulo se hace una revision de las propiedades del filtrado
espacial de las SSF de ranura anular con diferente nimero de capas, asi como de la dependencia
de estas propiedades de algunos de los pardmetros geométricos de la SSF.
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2.2 SSF de una capa

Una SSF de ranuras anulares de una capa se muestra en la figura 2, ésta tendrd un
comportamiento paso banda, es decir, que la SSF sera transparente para algunas frecuencias
mientras que se comportard como una pantalla metalica para otras. El comportamiento paso-
banda se presenta cuando el perimetro promedio de la ranura es aproximadamente igual a la
longitud de onda de la onda incidente.

Fig. 2.- SSF de ranura anular.

Una SSF de ranura como la de la figura 2 es modelada con un circuito LC en paralelo como el
mostrado en la figura 3. Cuando una onda, de frecuencia cercana a la frecuencia de resonancia del
circuito (expresién 2.1), viaja del puerto 1 al puerto 2, la admitancia total del inductor y del
capacitor tiende a cero, por lo que la onda pasa casi integramente entre los dos puertos. Mientras
que si la frecuencia de la onda estd alejada de la frecuencia en que el circuito resuena, la
admitancia del circuito tendera a ser muy grande por lo que habra reflexién parcial.

Pl & — e W

Yo Lm Cm Yo

Fig.3.- Circuito equivalente de la SSF de ranura

La frecuencia de resonancia del circuito de la figura 3 esta dada por la expresion 2.1:

1

= 2.1
fo 2mVILC
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La figura 4 muestra el coeficiente de reflexion esperado de una SSF como la de la figura 2. Las
ranuras de esta SSF tienen radio interno de 1.54 mm y radio externo de 2 mm, el periodo de las
ranuras es de 4.25 mm. La frecuencia de resonancia en este caso es 30 GHz.

S-Parameter [Magnitude]

0.9 4
0.8 1
0.7 1
0.6 1
0.5 1
0.4 1
0.3 1

S —— SZmin(1),Zmax(1)
0.1 A T GREREEEEE ; : ; —— SZmax(1),Zmax(1) [-------

0 ; i i i ; i
15 20 25 30 35 40 45 50
Frequency / GHz

Fig.4.- Coeficiente de transmision y reflexion de la SSF de la figura 2.

A continuacién se hace un estudio del efecto que se produce en las caracteristicas de reflexion de
la SSF al variar algunos de los parametros de la geometria de la ranura, como el perimetro
promedio o el ancho de la ranura. También se revisa el efecto del dieléctrico.

Cuando se varia el perimetro promedio de la ranura, se cambia la frecuencia de resonancia, esto
es debido a que se cambia la longitud de onda en la que la estructura estd o entra en resonancia.
Cuando se aumenta este perimetro promedio, la resonancia ocurre en una longitud de onda

mayor y de acuerdo con la relaciéon entre frecuencia (f) y longitud de onda (1), 1 = %, la frecuencia

de resonancia disminuira. Por la misma razén, al disminuir el perimetro promedio, aumentara la
frecuencia de resonancia. En la figura 5 se muestra el coeficiente de reflexién para tres ranuras
con diferentes perimetro promedio.

SZmax(1),Zmax(1) [Magntude]

24.24, 0.00014014 ) |- ] L
30,015, 0.00034759 ) i
39.36, 7.2571e-005 )

(
(

Fig.5.-Coeficiente de reflexion de las SSF con diferentes perimetros promedios.
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Cuando el perimetro promedio es 11.1 mm la frecuencia de resonancia es 30 GHz, si el perimetro
promedio disminuye a 9.42 mm, entonces la frecuencia de resonancia aumenta hasta 39.36 GHz.
Para el caso de ranuras con perimetro promedio de 11.93 mm la frecuencia de resonancia es de
24.24 GHz.

A continuacion se varia el ancho de la ranura (diferencia entre el radio interno y el radio externo
w=rext-rint ). Cuando el ancho de la ranura es mayor se tendra un mayor ancho de banda, debido
a que hay menos metal reflejando la onda incidente. Si el ancho de la ranura disminuye, entonces
disminuye el ancho de banda. En la figura 6 se muestra la magnitud del coeficiente de reflexion
para SSF con ranuras de diferentes anchos.

SZmax(1),Zmax(1) [Magnitude]

(49.171, 0.7)
(16263, 0.7)
g (19242,07)
G (44.724,07)
q (20.328,07)
g (424,07)

15 20 25 30 35 40 45 50

Fig.6.- Coeficiente de reflexion de la SSF con ranuras de diferentes anchos.

En la gréfica etiquetada como run2 de la figura 6 el ancho de la ranura es 0.45 mm, en este caso el
ancho de banda, medido cuando el coeficiente de reflexion es 0.7, es 25.48 GHz. Cuando el ancho
de la ranura es de 0.65 mm, curva etiquetad como run 3, el ancho de banda es de 32.90 GHz. Si el
ancho de la ranura es de 0.35 mm entonces, el ancho de banda es de 22.1 GHz, tal como se
muestra en la grafica etiquetada como run4. En las graficas de la figura 6 se observa que al
cambiar el ancho de la ranura practicamente no cambia la frecuencia de resonancia, esto es
porque el perimetro promedio de la ranura se mantuvo constante. Desde el punto de vista del
circuito equivalente, al variar el ancho de la ranura se estd cambiando la selectividad del circuito
por lo que su factor de calidad también se ve afectado.

A continuacién se presenta el efecto del dieléctrico. Es importante conocer estos efectos debido a
qgue el uso del dieléctrico es inevitable, principalmente porque en los procesos de fabricacion
usuales es empleado como soporte de las SSF.
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Fig.7.-Coeficiente de reflexion con dieléctrico para diferentes constantes dieléctricas.

En la figura 7 se tiene tres graficas, la etiquetada como erl corresponde a la SSF sin dieléctrico, en
este caso la frecuencia de resonancia es 30 GHz. La grafica etiquetada como er=2.2 corresponde a
una permitividad relativa de 2.2, en este caso la frecuencia de resonancia es 26.5 GHz. La tercera
curva muestra el coeficiente de reflexidon cuando se utiliza un dieléctrico con permitividad relativa
de 2.9, con el cual se tiene una frecuencia de resonancia de 25.08 GHz. Con base en los resultados
se nota que el efecto del dieléctrico es la disminucidn de la frecuencia de resonancia, cuanto mas
grande es la constante dieléctrica, mayor sera la disminucion de la frecuencia de resonancia, esto
se bebe a que en el dieléctrico hay reflexién debido al cambio de admitancia de la onda en el
dieléctrico y en el espacio libre, entre mds fuerte sea el cambio de admitancia, mayor sera la
disminucion de la frecuencia de resonancia. En la tabla 3.1 se presenta un resumen de los
resultados.

Perimetro Frecuencia de | Ancho de banda | Permitividad Ancho de |Ia
promedio [mm] resonancia [GHZ] | [GHZ] dieléctrica ranura [mm]

11.1 30 25.48 1 0.45

9.42 39.36 25.48 1 0.45

11.93 24.24 25.48 1 0.45

11.1 30 32.90 1 0.65

11.1 30 22.11 1 0.35

11.1 26.51 20.64 2.2 0.45

11.1 25.08 18.71 2.9 0.45

Tabla 3.1. Resumen de las caracteristicas de la SSF de ranuras anulares de una capa.

A las SSF de ranuras anulares, como las utilizadas en este trabajo, se les puede agregar cargas
reactivas con el objetivo de modificar la frecuencia de resonancia sin la necedad de cambiar otros
parametros de las ranura. Al tener control sobre la carga agregada se tiene la posibilidad de
sintonizar la frecuencia de resonancia. En la figura 8 se observa una ranura (cuya frecuencia de
resonancia es 30 GHz) con una carga paralela al eje x; sobre esta SSF se incide una onda plana de
polarizacién lineal paralela al mismo eje de la carga.
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Fig.8.-Celda unitaria de la SSF con carga.

A continuacidén se muestra el efecto sobre el coeficiente de reflexidn al agregar diferentes cargas
reactivas. En las graficas de la figura 9 se observa que al agregar cargas capacitivas, la frecuencia
de resonancia disminuye. Con una carga de 1 fF la frecuencia de resonancia es 27.8 GHz, si la carga
se aumenta a 3 fF la frecuencia de resonancia disminuye a 27 GHz, mientras que si la carga es de 4

fF la frecuencia de resonancia sera 26.6 GHz.

SZmax(2),Zmax(2) [Magnitude]
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0.8 -~ & (27.008, 0.0011763 )
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Fig.9.- Coeficiente de reflexion con diferentes cargas capacitivas.

Por otro lado, si la carga que se agrega a las ranuras es inductiva, la frecuencia de resonancia
aumentara. En la figura 10 se muestra el coeficiente de reflexién que se obtiene con diferentes

valores de cargas inductivas.
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Fig. 10.- Coeficiente de reflexion con diferentes cargas inductivas.

En la figura 10 se observa que conforme la carga inductiva aumenta la frecuencia de resonancia
tiende a disminuir. En la tabla 3.2 se muestra un resumen de los efectos en la frecuencia de
resonancia al agregar las cargas capacitivas e inductivas en la ranura.

Tipo de carga Carga Frecuencia de resonancia
[GHZ]

Sin carga - 30

Capacitiva [fF] 27.8
27
26.6

32
33.4
3 36.3

Inductiva [nH]

NR[PIW[-

Tabla 3.2- Cambio de la frecuencia de resonancia con diferentes cargas reactivas agregadas.

2.3 Superficies selectivas de frecuencia multicapa

En la figura 4 se tiene la transmision y reflexién esperada de una SSF de ranura de una capa, sin
embargo, algunas aplicaciones requieren que la banda de paso sea grande, pero no solo grande,
sino, que ademas en esta banda de paso tengan bajas pérdidas por insercidn y un bajo factor de
roll-off. Un bajo factor de roll-off implica que el coeficiente de transmisién disminuya rdpidamente
después de la banda de paso. En la figura 11 se presentan graficas con diferentes factores de roll-
off (p). Se puede notar que cuando p=1 hay una gréfica gaussiana, parecida al coeficiente de
transmisién de una SSF de ranura de una capa. Mientras que si p comienza a disminuir, entonces
la curva tenderd a tomar forma cuadrada.
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Fig.11.-Grdficas con diferentes factores roll-off.

En aplicaciones que requieran, por ejemplo, separar dos bandas de frecuencias (incluso cuando las
bandas estan muy cercanas), tales como radidmetros (herramienta utilizada en la observacién de
la Tierra que usan de sensores pasivos disefiados para medir las emisiones naturales en la
atmosfera) es posible utilizar SSF multicapa. Radidmetros basados en SSF multicapa pueden
desempeiiar sus funciones mas eficiente que los radidmetros basados en reflectores parabdlicos
[1, 2]. En [3] se utilizan SSF para separar dos bandas de frecuencia (316.5-325-5 GHz y 349.5-358.5
GHz, es decir una tasa de separacion de las bandas de 1.07) con las siguientes caracteristicas,
pérdidas por insercion menores a 2 dB y aislamiento entre las bandas mayor a los 20 dB. En [4] se
disefid un una SSF de cuatro capas con el cual se obtuvo un incremento del 50% en el ancho de
banda con respecto a una sola capa, en esta SSF las celdas unitarias estdn compuestas por dos
anillos rectangulares de los cuales, al variar el radio interno y por lo tanto la anchura de los anillos,
se controla la fase de la onda transmitida.

Las SSF multicapa también se han utilizado como base para la implementacidon de arreglos de
antenas. En [5] se propusieron arreglos basados en SSF de ranuras anulares con cortos, el cual, al
incidirle una onda polarizada circularmente, estd sera transmitida a una direccién deseada.
Mientras que en [6] se utilizaron igualmente SSF de ranuras anulares para implementar una
arreglo reflectivo, el cual refleja la onda circular incidente a una direccién deseada. Con las SSF
multicapa es posible mejorar las propiedades de filtrado en comparacién a SSF de una sola capa,
incluso se puede ajustar estas caracteristicas para aplicaciones especificas, por lo cual es necesario
conocer las caracteristicas de filtrado de SSF de este tipo.

A continuacién se revisan las caracteristicas de transmision de SSF multicapa, como en la seccién
anterior se utilizan SSF de ranuras en forma de anillos.

En la figura 12 se muestra una SSF de k capas de ranuras anulares.
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Fig. 12.- SSF de K capas. [5]

2.3.1 SSF de dos capas

En la figura 13 se muestra una SSF de dos capas idénticas. Se realizaron simulaciones para
diferentes distancias |, dejando fijo el periodo d= 4.25 mm, el radio interior de 1.25 mm y el radio
exterior de 1.6 mm (ancho de la ranura de 0.35 mm). Un dieléctrico con constante dieléctrica
relativa de 2.9 y espesor de 25 um.

L

Fig.13.- SSF de dos capas.

En la figura 14 se muestra el coeficiente de transmisién de las SSF de dos capas que se obtiene con
diferentes distancias entre las capas.
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Fig. 14.-a) Coeficiente de transmision de una SSF de dos capas con diferentes distancias entre las capas. b) Acercamiento.

En la figura 14 se observa que el coeficiente de transmisidn presenta dos maximos; la separacion

de las frecuencias en las que éstos aparecen disminuye (al igual que las pérdidas por insercién)

cuando la distancia entre las capas aumenta. Cuando la distancia entre las placas es de 0.8 mm, las
pérdidas por insercidn llegan hasta 1.55 dB y la separaciéon de los maximos es de 13.05 GHz,
mientras que si la distancia entre las capas se aumenta hasta 1.3 mm las pérdidas se reducen a

0.41 dBy las separacién de los mdximos es de 7.9 GHz. En estos resultados se observa que al variar

la distancia entre las capas no afecta al maximo que aparece en frecuencias bajas, el cual aparece

en 36.1 GHz mientras que el maximo formado en frecuencias mas altas es el que mas se afecta con

el cambio de distancia entre las capas. En la tabla 3.3 se presentan un resumen de los resultados

descritos.

Distancia [mm]

Separacion entre maximos [GHz]

Pérdidas [dB]

0.8 13.0 1.55
0.9 11.6 1.22
1 10.6 0.96
1.2 8.9 0.51
1.3 7.9 0.41

Tabla 3.3.- Resumen de las caracteristicas de filtrado de una SSF de dos capas.

En los resultados anteriores se utilizé ranuras de 0.35 mm de ancho, a continuacién se cambia la

anchura de la ranura para observar el efecto de esta accidn en el coeficiente de transmision. En la
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figura 15 se muestra el coeficiente de transmisién cuando el ancho de la ranura es la mitad que las
del caso anterior, es decir, ranuras de 0.175mm de ancho.

SZmax{1),Zmin(1) [Magnitude in dB]
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& (41.021, -0.00047561 )

E

3‘6 38
Fig. 15.- Coeficiente de transmision con disminucion de la anchura de la ranura a 0.175 mm. b) Acercamiento.

La grafica etiquetada como runl7 corresponde al coeficiente de transmision cuando la distancia
entre las placas de 1 mm, mientras que la etiquetada como runl8 la distancia es de 1.1 mm. En la
grafica etiquetada como run 19 la distancia entre las capas es 1.2 mm. En estos resultados se
observa que al disminuir el ancho de la ranura tiene como consecuencia el aumento de las
pérdidas por insercidn por lo cual es necesario aumentar en la distancia entre las capas para
asegurar que las pérdidas sean menores a 1 dB, lo cual se alcanza con 1.1 mm. En la siguiente tabla
se muestra un resumen de los resultados.

Distancia [mm] Separacion de los maximos [GHz] Pérdidas [dB]
1 8.45 1.32
1.1 7.59 1.00
1.2 6.82 0.78

Tabla 3.4.- Resumen de las caracteristicas de filtrado de una SSF de dos capas con ranuras de 0.175 mm.

A continuacién el ancho de la ranura se aumenta a 0.7 mm. En la figura 16 se tiene el coeficiente
de transmisién para diferentes distancias entre las capas. Cuando la distancia entre las capas es de
1 mm las pérdidas por insercidon son de 0.54 dB, mientras que para una distancia de 1.1 mm las
pérdidas son de 0.39 dB. Con los resultados anteriores se observa que cuando aumenta el ancho
de la ranura, se necesita una distancia entre las capas menor que en el caso de ranuras cono 0.127
mm de anchura, para asegurar pérdidas por insercion menores a 1 dB.
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Distancia [mm] Separacion de maximos [GHz] Pérdidas [dB]
1 11.1 0.54
1.1 12.37 0.39
1.2 11 0.30

Tabla 3.5.- Resumen de las caracteristicas de filtrado de una SSF de dos capas con ranuras de 0.7 mm.

SZmax(1),Zmin(1) [Magnitude in dB]
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45
Fig. 16.- a) Coeficiente de transmision con aumento de la anchura de la ranura. b) Acercamiento.

Cuando la SSF tiene dos capas se tiene la posibilidad de manipular mas pardmetros con el objetivo
de encontrar la respuesta en frecuencia deseada. En esta secciéon se manipularon dos parametros,
la distancia entre las placas y el ancho de las ranuras. Se observé que al disminuir la anchura de las
ranuras es necesario aumentar la distancia entre la capas para obtener pérdidas por insercidn
menores a 1 dB, sin embargo, la separacion entre los maximos que se forman disminuye también.
Al hacer mas ancha la ranura es posible disminuir la distancia entre las capas de la SSF para que se
tengan pérdidas por insercién menores a 1 dB.

2.3.2 SSF de tres capas

Con una SSF de dos capas se tiene la posibilidad de mejorar el ancho de banda, ademas de que el
comportamiento del coeficiente de transmisién fuera de la banda de paso tiende a decaer mas
rapidamente que en el caso de las SSF de una capa. A continuacion se realiza con SSF de tres capas
el mismo procedimiento de la seccidn anterior.
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Fig. 17.- SSF de tres capas.

Se realizaron simulacidn de SSF de tres capas, como la mostrada en la figura 17, con ranuras de
0.35 mm de ancho y se varid la distancias entre las capas. Las tres capas son idénticas al igual que
las distancias entre éstas. Posteriormente se incrementa el ancho de la ranura al doble y por
ultimo se reduce a la mitad. En todos los casos se utilizé un periodo entre las ranuras de 4.25 mm
y el perimetro promedio de la ranura es constante. En la figura 18 se presentan los resultados para
las SSF con 0.35 mm de ancho.

SZmex(1),Zmin(1) [Magnitude in dB]
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Fig. 18.- Coeficiente de transmision de la SSF de tres capas. Ranuras de 0.35 mm de ancho. b) Acercamiento.

Con los resultados de la figura 18 se pueden hacer las siguientes observaciones: la distancia entre
las capas afecta la separacién de las frecuencias donde aparecen los maximos, principalmente se
puede notar que el cambio de distancia afecta al maximo que aparece en las frecuencias mas altas
(digamos tercer maximo), dicho maximo se desplaza a frecuencias mas bajas conforme se
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aumenta la distancia entre las capas, ademas, las pérdidas por insercidén entre este tercer maximo
y el maximo de en medio (segundo maximo, por lo que el maximo restante es el primer maximo)
disminuye conforme la distancia aumenta, con esto se aumenta el ancho de banda del coeficiente
de transmisiéon medido a -1dB.

En la curva etiquetada como run8 de la figura 18, la distancia entre las capas es de 1.2 mm, en este
caso se tiene que el tercer maximo aparece en 48.5 GHz. Las pérdidas por insercién entre el
segundo y el tercer maximo es 1.83 dB. Para la curva etiquetada como run9, la distancia entre las
capas es 1.4 mm, se observa un desplazamiento del tercer maximo a 46.61 GHz, en tanto que el
las pérdidas entre el maximo tres y el dos son de 1.175 dB. En la curva etiquetada como runl0 la
distancia entre las placas es de 1.5 mm, se observa que el tercer maximo se desplazé a 45.79 GHz
ademas que las pérdidas en este caso son de 0.93 dB.

En la tabla 3.6 se resumen las caracteristicas de la SSF de tres capas con ranuras de 0.35 mm de
ancho.

Distancia [mm] | Maximo 1| Maximo 2 | Maximo 3 Ancho de banda Pérdidas
[GHz] [GHz] [GHz] [GHz] @-dB por insercion
[dB]
1.2 35.1 40.1 48.5 9.4 1.83
1.4 35.1 39.1 43.4 9.01 1.175
1.5 35.1 39.1 45.8 13.06 0.93

Tabla 3.6.- Resumen de las caracteristicas de filtrado de una SSF de tres capas con ranuras de 0.35 mm de ancho.

A continuacidn se muestra el efecto en el coeficiente de transmisiéon cuando el ancho de la ranura
es el doble que el del caso antes descrito. Ahora las ranuras tendran 0.7 mm de ancho. En la figura
19 se muestra el coeficiente de transmisién cuando la distancia entre la capas es de: 1.4, 1.5y 1.6
mm. En la curva etiquetada como run2, la distancia entre las placas es de 1.4 mm, se observa que
el tercer maximo estd ubicado a 49.9 GHz, en este caso las pérdidas por insercién son de 0.9 dB, el
ancho de banda es de 17 GHz. Para el caso de 1.5 mm de distancia entre las placas, etiquetada
como runl, el tercer maximo se desplaza a 49.05 GHz y la pérdidas de insercién son de 0.6923 dB,
el ancho de banda es de 16.2 GHz. Cuando la distancia entre las placas es 1.6 mm el tercer maximo
se ubica en 48 GHz y las pérdidas minimas son 0.52 dB y el ancho de banda @ — 1dB es 15.2 GHz.

Con los resultados mostrados se observa, en comparacién con los resultados obtenidos con
ranuras de 0.35 mm, que hay menos pérdidas por insercién y el ancho de banda es mas grande,
ademas que al cambiar la distancia entre la placas se tiene un menor efecto en las frecuencias
donde aparecen los maximos, al cambiar en 0.1 mm la distancia entre las placas, la frecuencia del
tercer maximo se desplaza aproximadamente en 1 GHz, mientras que le caso anterior el
desplazamiento, al variar la misa distancia, es de aproximadamente 2 GHz.
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Fig. 19.- a) Coeficiente de transmision de la SSF de tres capas con ranuras de 0.7 mm. b) Acercamiento.

Ahora se hace el mismo procedimiento con ranuras de 0.175 mm de ancho. Los resultados se
muestran en la figura 20. Con ranuras de 0.175 mm y distancia de 1.5 mm entre las placas el ancho
de banda (@ -1dB) es 5.6 GHz y las pérdidas por insercién llegan de hasta 1.5 dB, para una
distancia de 1.6 mm el ancho de banda 5.78 GHz, las pérdidas por insercion llegan a hasta 1.25 dB.
Mientras que para una distancia de 1.7 mm las pérdidas por insercidon son 0.96 dB y el ancho de
banda es 8.79 dB.

SZmax(1),Zmin(1) [Magnitude in dB]
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Fig.20.- SSF de tres capas con ranuras de 0.175 mm de ancho. b) Acercamiento.

En los resultados presentados en la figura 20, considerando distancias entre las capas de 1.5, 1.6 y
1.7 mm, se observa que el reducir la anchura de la ranura afecta en las pérdidas por insercion,
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debido a que es necesario aumentar la distancia entre las capas para garantizar que estas pérdidas
sean menores a 1 dB en un ancho de banda grande.

Para el caso de ranuras de 0.7 mm de ancho se necesita una distancia entre las capas de 1.4 mm
para garantizar que las pérdidas por insercidon sean menores a 1 dB. Por otro lado, para ranuras de
0.35 mm de ancho es necesario que la distancia entre las capas sea 1.5 mm y para el caso de
ranuras con 0.175 mm de ancho, se requiere de una distancia de 1.7 mm, este caso se puede
observar en la grafica etiquetada como runl de la figura 20.

Tabla resumen de las SSF de tres capas.

Ancho de la ranura | Distancia entre las | Pérdidas por insercion | Ancho debanda [GHz]
[mm] capas [mm] maximas [dB]
1.5 1.5 5.6
0.175 1.6 1.25 5.78
1.7 0.96 8.79
1.2 1.83 9.4
0.35 1.4 1.17 9.01
1.5 0.93 13.6
1.4 0.9 17
0.70 1.5 0.69 16.2
1.6 0.52 15.3

Tabla 3.7.- Resumen de las caracteristicas de filtrado de una SSF de tres capas.

Tabla comparativa entre SSF de dos capas y de tres capas

Numero de capas | Ancho de ranura | Distancia entre | Pérdidas por | Ancho de banda

[mm] las capas® [mm] insercion [dB] [GHz]
0.175 1.1 1.00 14.54

2 0.35 1 0.96 14.68
0.7 1 0.54 21.97
0.175 1.7 0.96 8.79

3 0.35 1.5 0.93 13.06
0.7 1.4 0.9 17

Tabla 3.8.- Comparacion entre SSF de 2 'y 3 capas.

Con base en la tabla 3.8 se observa que al utilizar 3 capas es necesario que las distancias entre las
capas sean mas grandes que las utilizadas con SSF de dos capas, el ancho de banda es menor con 3
capas que con 2 capas, sin embargo, el coeficiente de transmisidon que se obtiene con tres capas
disminuye mas con mayor rapidez que con dos capas fuera de la banda de paso. De la figura 16,
SSF de dos capas y ranuras de 0.7 mm de ancho, se tiene que después de 5 GHz de la banda de
paso, el coeficiente de transmision cae apenas en alrededor de 4 dB, mientras que de la figura 19,
SSF de tres capas y ranura de 0.7 mm de ancho, el coeficiente de transmisién cae a -10 dB

1 . . ’ . . , . . .7
Distancias minimas con la que se garantiza pérdidas por insercién menores a 1 dB
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después de 5 GHZ de la banda de paso. Esta caracteristica de las SSF de tres capas es util cuando
se requiere separar dos bandas de frecuencias.

Se puede aumentar el nimero de capas para obtener caracteristicas especificas, como disminuir

las pérdidas por insercién, aumentar la banda de paso o disminuir mds rapidamente el coeficiente
de transmisién después de la banda de paso.

Conclusiones

En este capitulo de hizo una revisién de las caracteristicas de filtrado de las SSF de ranura
de diferente numero de capas.

Para SSF de una capa, la resonancia se presenta cuando el perimetro promedio de la
ranura es aproximadamente igual a la longitud de onda de la onda incidente. Por lo que
cambiar el perimetro promedio de la ranura se cambia la frecuencia de resonancia.
Cambiar el ancho de la ranura sin cambiar el perimetro promedio trae como consecuencia
el cambio del ancho de banda de la SSF sin cambiar la frecuencia de resonancia.
Aumentar el ancho de la ranura se aumenta el ancho de banda con lo que se disminuye la
selectividad de la SSF. Disminuir el ancho de la ranura disminuye el ancho de banda y se
aumenta la selectividad de la SSF.

Agregar cargas a las ranuras tiene como consecuencia la modificacién de la frecuencia de
resonancia. Con cargas inductivas la frecuencia de resonancia aumenta, en tanto que con
cargas capacitivas disminuye.

Para aplicaciones que requieren de mayor ancho de banda o una rapida disminucién del
coeficiente de transmisién fuera de la banda de paso, se utilizan SSF de mas de una capa.
Se revisaron los efectos sobre el coeficiente de transmisidn de una SSF de dos capas y tres
capas al cambiar la distancia entre éstas y al cambiar el ancho de las ranuras. En ambos
casos se observd que al aumentar la distancia entre las capas se aumenta el ancho de
banda en tanto que el disminuir la anchura de la ranura se disminuye el ancho de banda.
Con SSF de dos capas se pueden obtener un ancho de banda grande, pero el coeficiente
de transmisién presenta variaciones dentro de la banda de paso. Mientras que con SSF de
tres capas el coeficiente de transmision tiende a ser mas estable.

Con SSF de tres capas el coeficiente de transmision disminuye de manera mas rdpida
fuera de la banda de paso en comparacion de las SSF de dos capas.
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Capitulo 3

Circuito equivalente de las SSF multicapa con fuerte
interaccion electromagnética entre las capas

3.1 introduccion

En este capitulo se presenta el estudio de la interaccién mutua que existe en una superficie
selectiva de frecuencia (SSF) multicapa cuando la distancia entre las capas es muy reducida. Se
obtiene el circuito eléctrico equivalente que modela tal interaccion. En el capitulo 1 se mencioné
gue se busca modelar las SSF con fuerte interaccidon electromagnética entre las capas con el
modelo de las lineas LH, por lo que en se investigd si el circuito equivalente obtenido de las SSF
corresponde con el circuito de una linea LH. En este trabajo se van a utilizar SSF de ranuras
anulares como las del capitulo 2.

3.2 Teorema Floquet

En el estudio del comportamiento electromagnético de estructuras periddicas, como las SSF de la
figura 1, se utiliza el teorema Floquet. Este teorema permite describir funciones periddicas que
difieran en un factor exponencial que representa una diferencia de fase espacial. Al utilizar este
teorema el estudio de la estructura periddica, en este caso una SSF, se reduce al estudio de una
sola celda unitaria (periodo). En la expresién 3.1 se tiene una funcién periddica (con periodo b)
que tiene un cambio de fase {5, en el eje x.

fx+b) = f(x)e T¥x 3.1

b)

Fig. 1.- a) SSF con ranuras anulares. b) Celda unitaria.

De acuerdo con el desarrollo de [1], los modos Floquet vectoriales, que pueden ser modos Floquet
TE o TM, estan definidos como:
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1{177;157'1 — i {M} ej(kxm"'kyn) 3.2a

bd krmn
1 (kynX + ko) -
WM — | _ynz XM j(kxmtkyn) 3.2b
mn bd{ rmn )

Donde m=0,+1,+2,+3 ..., n=0,+1,+2,+3 ..;b y d son los periodos en X y en ¥ respectivamente.
Los modos WIE y WIM son un conjunto ortonormal, por lo que cumplen:

ff Emné i dX Ay = 61 Oy 3.3
Ap

donde §,,,,es la delta de Kronecker que tiene un valor de uno cuando m = m’ y cero cuando
m' + m. Ap es el drea de cada celda, A, = b x d.

Para los modos TE, el campo eléctrico transversal es expresado como:

Wi

krmn

Evpn = prE 3.4

Al ser modos TE, la componente transversal, Eypn Y Himn, S€ puede expresar en funcién de la
componente en Z del campo magnético.

E _jam( 6A+5A)H 3.5
tmn — k72<mn (Syx 5x Zmn oa
jﬁmn<A 5 6
H =— x—+y—)H 3.5b
tmn k72<mn Sx y Zmn
Donde
2mm 2nn
Kem = 5 Y kyn = 7 3.5¢

kmn = kZm + k2 3.5d
B2y = k% — k2 — k2, 3.5e
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A partir de los campos transversales se conoce la admitancia modal:

2 X Himn = YremnEtmn
Por lo que las admitancias para los modos TE son:

Bnn

YrEmn = Wil

De manera similar, la admitancia de los modos TM

— Pmn yrm
E tmn — k men
™mn

Z X Hymn = YrmumnEemn

y. weé
TMmn = B
mn

3.6a

3.6b

3.7

3.8

3.9

Cuando una onda electromagnética plana incide sobre una SSF, entonces en la seccién transversal

de la SSF se excitan modos electromagnéticos de alto orden necesarios para que se cumplan las

condiciones de frontera. El teorema Floquet permite hacer una representacién modal del campo

eléctrico tangencial formado en las ranuras de la SSF. A partir de esta formulacién modal y de la

aplicacion de las condiciones de frontera se deriva una ecuacidn integral de cuya solucién se

pueden obtener las caracteristicas de reflexion de la SSF. Al tener tales caracteristicas de reflexion

se conoce que las SSF, como la de la figura 1, tiene un comportamiento de filtrado paso-banda.

Con el coeficiente de reflexién que se obtiene se hace una analogia entre las SSF y los circuitos

eléctricos, con la que se representa a las SSF como un circuito eléctrico LC en paralelo, como el

gue se muestra en la figura 2.

Pl @ pu—

Yo Lm Cm

Fig. 2.- Circuito equivalente de SSF.

s @ P2

Yo

Los elementos del circuito de la figura 2 representan los modos generados en las ranuras de la

SSF. La admitancia del capacitor esta asociada con los modos TM.

3.10a



La admitancia del inductor esta relacionada con las admitancias de los modos TE:

yL = Z yuE 3.10b
n=2

La admitancia del modo principal, el que se incide en la SSF, esta relacionada con la admitancia
caracteristica de la linea. En la expresién 3.10c se considera que incidié una onda TE.

Y, = ylE 3.10c

3.3 Circuito equivalente para SSF de dos capas con fuerte

interaccion electromagnética.

Cuando se colocan dos capas de una SSF demasiado cercanas, el efecto de la interaccion mutua
entre las capas no se puede ignorar. En esta seccidon se busca obtener una representacién circuital
de la fuerte interaccidon electromagnética entre las capas de una SSF. En la figura 3 se muestra el
caso de una SSF de dos capas separadas a una distancia l.

J..

Zz

.

Fig.3.-Dos capas de una SSF colocadas a una distancia .

En la seccidon anterior se menciond que el circuito equivalente de una SSF de una capa es un
circuito LC en paralelo; entonces si se colocan dos capas iguales a una distancia I cualquiera el
circuito eléctrico equivalente es como el que se muestra en la figura 4:

Pl & — E— e e )
Yo Lm :: Cm Yo Lm :: Cm Yo
1

Fig.4.- Circuito equivalente de una SSF de dos capas separadas por una distancia .
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. . . . o A
Si la distancia | es demasiado pequefia, digamos | < = los efectos de los modos de alto orden no se

pueden despreciar y representar el espacio entre las capas solo con una linea de transmisién
resulta insuficiente.

3.4 Circuito genérico

En la figura 5 se presenta un circuito genérico que representa a la SSF de dos capas. Se considera
que las dos ranuras son idénticas, por lo que el este circuito genérico es simétrico. y;; representa
cada una de las placas de las SSF. y,, representa el espacio entre las capas.

2y12 2y12

yi1 yi1

Fig. 5.- Circuito genérico simétrico.

La matriz de admitancias del circuito genérico es:

Y11 t V12 —Vi2
= 3.11
] —V12 yi1 t+ le]

EL circuito simétrico de la figura 5 se analiza con la técnica Odd-Even, la cual consiste excitar el
circuito, primero, en forma simétrica (ambos puertos se excitan con sefales de la misma amplitud
y fase) y después en forma anti-simétrica (ambos puertos se excitan con sefiales de la misma
amplitud y con diferencia de fase de 180°). En cada caso se obtiene una solucidn del circuito con
las que posteriormente se debe de obtener la solucidn general. Cuando el circuito se excita en
forma simétrica se divide en dos partes separadas por un circuito abierto, mientras que para el
modo anti-simétrico estan dividas por un corto-circuito.

Cuando el circuito de la figura 5 se excita en forma simétrica se representar como en la figura 6:

A—[> <]

2y12 2y12

[ o o+ 1]

A

311 vi1

Fig. 6. - Circuito con excitado simétricamente.
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La admitancia de entrada del circuito la figura 6 es:

Yin = Y11 3.12

Si el circuito de la figura 5 se excita en forma anti-simétrica, entonces se puede dividir con un corto
circuito, como se muestra en la figura 7.

A—[> <] -A
2y12 2y12
yv11 vi1
Fig.7.- Excitacion anti-simétrica.
La admitancia de entrada del circuito de la figura 7 es:
Yin =YV11+ 2y12 3.13

Tomando en cuenta la ecuacidn 3.12 y la ecuacién 3.13 se despeja y15.

as s
YVin — YVin

3.14
2

Y12 =

Al tener los elementos y;; Y Y12 entonces, se obtiene la matriz [y] de la expresién 3.11.

Para calcular la matriz de admitancias de la SSF de dos capas, el andlisis se divide en 2 partes,
primero se obtiene la matriz para el modo principal (modo que se propaga) y después para los
modos de orden mayor.

3.4.1 Circuito equivalente del modo que se propaga

Los modos que se propagan se representan con una linea de trasmision, para delimitar el circuito
se considera que la linea estd conectada a su admitancia caracteristica. La admitancia
caracteristica de la linea es la admitancia del modo que se propaga, que puede ser modo un TE o
uno TM:
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Y,=— admitncia TE 3.15a
Wi
WE

Y, = * admitancia TM 3.15b

Donde k es el nimero de onda.

oN
o

Fig. 8.- circuito equivalente del modo principal.

De acuerdo a lo descrito anteriormente, si el circuito de la figura 8 se excita en forma simétrica,
entonces éste se divide de la siguiente forma:

d d

o<
o<
o
S

Fig. 9.- Excitacion simétrica.
. . l
Hay que tomar en cuenta que, por simetria, d = e

La admitancia de entrada del circuito de la figura 9 es:
Yin =Yo +Yin 3.16

Donde y{¥ es la admitancia de entrada de una linea de trasmisién terminada en circuito abierto.
La admitancia de entrada de una linea de transmision de longitud d es:
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1_Rne—2ikd

Yin = Yo g o-2ika 3.17.a
Donde R, es el coeficiente de reflexién dado por la expresionl.17b.
R, = Yo~ 3.17.b
Yo+ L
Si la linea estd terminada en circuito abierto R, =1, entonces y{Z es:
—2ikd
Yin = Yo (1:—_2“) 3.18

Por lo que la admitancia de entrada del circuito de la figura 8 para el caso de excitacién simétrica

es:
1— e—Zikd 2y
s _ _ o
Yin = Yo T Yo (1 n e—zikd) =1t e-izkd 3.19
Entonces, el elemento y4; del circuito de la figura 5 para el modo que se propaga es:
2Yo
Y1 = 1 + e—ide 320

Para el caso de excitacion anti-simétrica se tiene el circuito de la figura 10:

d d

o<
o~
o<
o<

Fig.-10.- Excitacion anti-simétrica.
La admitancia de entrada en este caso es:
a.s. cc
Yin =Yo+Yin 3.21

Donde y{s es la admitancia de entrada de una linea de transmisién terminada en corto circuito.
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ce 1 + e—Zikd
Yin =Yo\T—o2ma 3.22

En consecuencia, la admitancia de entrada del estado anti-simétrico ,y*, es:

1 4 g~2ikd
Yin =Yo * Yo <—1 — e_Zikd> 3.23
Al conocer y;»* Y y;, se puede encontrar el elemento y;, del circuito genérico de la figura 5.
De acuerdo con la expresién 2.14 se tiene:
~ yas —ys Y 1 4 e~2ikd 1 _ g—2ikd ~ 2y, e~ i2kd -
Yiz = = T\ g2ikd 1 g-zikd ) T 1 _ g-i4kd .
El elemento de Y;,2 de la matriz de admitancias es:
1 e—ide 1
Vi1 =y +y12 =2y <1 T o-zkd T 1 Z e—i4kd> = 2Yo (m) 3.25
Mientras que el elemento Y;, es:
Y12 == _ylz 3.26
La matriz de admitancias es:
[ 1 e—ide 'l
_ | 1—¢-iska 1 _ g-idka|
[yl = 2y0| o—i2kd 1 3.27
l_ 1 — g-i4kd | _ g-i4kd J

3.4.2 Circuito equivalente para los modos de alto orden

A continuacidn se realiza un procedimiento similar para los modos de alto orden (n#z0 y m=0). Para
estos modos la constante de propagacion es compleja, por lo que dichos modos son evanescentes,
debido a lo anterior, solo en distancias muy cercanas al diafragma se pueden sentir su efecto; por
lo tanto, si las capas de una SSF multicapa estan separadas por una distancia muy pequena,
entonces se debe de tomar en cuenta los efectos de los modos de alto orden. Para tomar en
cuenta el efecto de estos modos es necesario considerar que en esta pequeia distancia éstos se
propagan y lo hacen en la misma direccién que el modo principal. Con el objetivo de que se

Notar que se utilizan letras mayusculas para indicar a los elementos de la matriz de admitancias (Y;1) y
letras minusculas para indicar los elementos del circuito (y;4).
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cumpla la direccién de propagacion, se escoge la raiz negativa de la constante de propagacion de
la expresidn 3.5e:

fn = —j\/K,%x + K7, —K? = —jB, 3.28

Para n#0

Siguiendo un procedimiento similar al del modo principal, ahora se busca conocer como
representar a los elementos y;1 y y12 del circuito genérico, y con estos encontrar la matriz de
admitancias para los modos de alto orden.

Al considerar excitacion simétrica, entonces el circuito para los modos de alto orden es el que se
muestra en la figura 11. y,, es la admitancia de un modo de alto orden cualquiera, que poder ser
TEo TM.

d d
I C O I |

v. B Y A - PA

I o— IS

Fig.11- Excitacion simétrica.

La admitancia de entrada del circuito de la figura 11 es:

1-— e_ZBnd Zyn e—ZBnd
Vin =Yn+Vin =YntIn (1 n e—ZBnd> =1 fe-2B.d 2Yn <1 - 1+e——23nd> =y11 329
Mientras que el caso anti-simétrico es:
d d
[ T I
»l % » W%
I -

Fig.12.-Excitaion anti-simétrica.

La admitancia de entrada en este caso es:
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1+ e 2Bnd
Yin = Ym t YVin =Ym +Vm <—1 — e—zw)

Con base en la expresion 3.14, el elemento y,, del circuito es:

B ylans _ ylsn B & 1+ e—ZBnd 1— e_ZBnd 3 Zyne—ZBnd
Yi2 = > T o \1-¢2Bnd {4+ e2Bnd) 11— g-4Bnd

El elemento Y;; de la matriz es:

1 e—ZBnd 1
i = v+ 02 = 20 (T + T = 20 ()

Mientras que el elemento Y,,:

zyne—ZBnd

Yoo ==y = "1 _ e—4Bnd

La matriz de admitancias del circuito genérico para los modos de alto orden es:

[ 1 e_ZBnd

| 1—e=4Bnd 1 — ~4Bad|
] = Zynl e—i2Bnd 1

|- 1 — e—4Bnd 1 — g—4Bnd |

De acuerdo con lo anterior, el circuito equivalente para los modos de alto orden es:

2y, e~ 2Bnd

1{_ g—%Bnd

‘ g~ 2Bnd g~ 2Bnd
P\ T P\l T

Fig.13.- Circuito equivalente de los modos de alto orden.

3.4.3 Circuito para modos TE

3.30

3.31

3.32

3.33

3.34

A continuacién se encuentran los elementos del circuito de la figura 13 para los modos TE. La

admitancia de los modos TE es:
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TE _jBn
= — 3.35
y o

Entonces la matriz de admitancias 3.34 para los modos TE es:

[ 1 e—ZBnd
J2Bp| 1 —e—4Bnd 1 — g—4Bnd|
TE
[y™] on | e-izBad 1 3.36
|- 1 —e—4Bnd 1| — g—4Bnd |

Debido a que las admitancias y”£ son inductivas, el circuito equivalente es como el de la figura 14.

L12

L

Fig.14.-Circuito equivalente para modos TE.

Las admitancias de los inductores de la figura 14 se obtienen a partir de las expresiones 3.29 y
3.31:

—2jB e~ %Bnd 1
= ]”<1— d):, 3.37

= 3.38a

A partir de la ecuacién anterior podemos definir el inductor total normal para superficies

selectivas de frecuencia como:

L,=— 3.38b

L14 se puede expresar como:
Ly; = 2L, cosh(B,d) e Bnd 3.38¢

Mientras que la admitancia del inductor L, es:
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_ 2B, [ e7?Pn® \ 1 339
Yz = wpu \1—eBnd | " oL, 27a

Ly, = 2L, senh(2B,d) 3.39b

3.4.4 Modos TM

Para el caso de los modos TM se tiene el siguiente circuito:

A1

Fig.15.-Circuito equivalente para modos TM.

La admitancia de los modos TM es:

[ WE
yIM — JwE 3.40
By

Por lo cual la matriz de admitancias para estos modos es:

1 e—ZBnd -l
2jwe| 1 Zg-4Bpd | — g—4Bnd|
TM1 — e n e n
= — 3.41
™1 B, [ o—2Bnd 1 J
T 1 —eg4Bpd 1 _ g—4Bnd
Las admitancias del circuito equivalente son:
2jwe e~ 2Bnd ,
Ve, = B, 1T o-28nd = jwCi4 3.42a
Entonces, el capacitor C;q :
2¢
3.42b

C.i =
T B, (1 + e2Bnd)
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Si se define el capacitor total para superficie selectiva de frecuencia como:
C,=— 3.42c

Entonces C;; se puede expresar como:

_ Cysech(Bpd) e Bnd

3.42d
11 5
Mientras que para la admitancia y , se tiene:
2jwe [ e 2Bnd _
Yei, = B, \1- e—4Bnd = jw(y, 3.43a
Entonces Cy, es:
2¢ 1 Cncsch(2B,d
12 = B 2Bpd _ p—2Bpd nCSN D) 3.43b
Bn e«Pn* —e n 2

Por lo anterior, el circuito equivalente completo de la SSF de dos capas separadas por distancias
pequefas es:

L12

Fig. 16.- Circuito equivalente total de la SSF de dos capas.
La matriz de admitancias del circuito de la figura 16 es

Y1L1i + Y1L1 + chl _(Ylei + Y1L2 + chz)

= ) ] 3.44
_(Ylel +Y5 + Yl%) Y +Yh +YS

']
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Donde los elementos con superindice Li corresponden a la linea de transmisién que representa al
modo principal que se propaga. Los elementos con superindice L corresponden a los inductores
qgue representan a los modos TE, mientras que los modos TM, representados con capacitores, en
la matriz corresponden a los elementos con superindice C.

Con base en los matrices 3.27, 3.36 y 3.41 la matriz 3.44 se puede representar como:

y 1 _y,eizkd ¢~2Bnd
|[ _ “aa —— a0 WrE T Vi) _O ik T 7 —oas,d OrE T YTM)]|
T _oll—¢e 1—e 1—e 1—e
'] = 2|_y o-izkd ¢~ 2Bnd y 3.45
o o

ll _ e—i4—kd - 1— e_4Bnd (yTE + yTM) 1— e—i‘l—kd + 1— e_4'Bnd (yTE + yTM)J

3.5 Aproximacion de modelo que no toma en cuenta la
interaccion electromagnética entre las capas de la SSF al
modelo que si la toma en cuenta.

A continuacion se aproxima el modelo que no toma en cuenta la interaccidon electromagnética
entre las capas de la SSF al modelo que si la toma en cuenta. Esta aproximacion busca encontrar
los elementos que hay que agregar al circuito de la figura 4 para que su comportamiento se
acerque al del de circuito de la figura 16. Para hacer la aproximacién se agrega el efecto de la
interaccion electromagnética de algunos de los modos mas influyentes, por lo que se calcula la
admitancia de tales modos y con estas admitancias se encuentran los inductores y capacitores
correspondientes.

La matriz de admitancias del modelo que no toma en cuenta la interaccién mutua entre las capas y
estd representada en la figura 4 es:

[ 2y, ZyOe—izkd -|
| T—e-mwka * Yrg + Yru T — g-i4kd |
] = | —i2kd | 3.46
2y,e 2V, vy
| T — g-i4kd 1 _o-taka TITE T ™ |

Donde Yrg ¥ Y representan la suma de las admitancias de los modos de alto orden excitados en
las ranuras.

Para modos TE

N/2 N/2
B
YTEzzzy,{E:z — 3.47
wi
n=2 n=2
Para modos TM
N/2 N/2
WE
YTM=ZZy€M=ZZ— 3.48
By
n=2 n=2



Donde N es el nUmero de modos considerados.

El elemento y;; del modelo que toma en cuenta la interaccidn entre las capas, representado en la
figura 13, para los modos TE o TM de alto orden es:

e_ZBnd Zyn
1+e72Bnd ] T 14 g=2Bnd

Vi1 = 2Yn <1 3.49
Si se quiere tomar en cuenta el efecto de algunos de estos modos, entonces se deben de agregar
algunos de estos modos de 3.49 a 3.47 y 3.48. Sin embargo, al sumar modos del modelo que toma
en cuenta la interaccidon entre las capas al modelo que no la toma en cuenta, se deben restar los
mismos modos agregados (pero sin interaccion) para no sumar dos veces dicho modo. Tomando
en cuenta lo anterior, el elemento y;; que se agrega al circuito de la figura 4 es:

R N S S (R 3.50
Vi1 = 1+€_2B"d_ Yn = &¥n 1+e_2Bnd_ .

El primer elemento de la ecuacién 3.50 es lo modo agregado del modelo que toma en cuenta la
interaccion entre las capas, mientras que el segundo elemento es el modo que se resta.

Entonces, si se agregan p modos, entonces se tiene para modos TE y TM:

1 1
it =2 ) (e - 1) 351 i =2 3 (o~ 1) 3510
2

De acuerdo a la expresidon 3.51a se tiene el inductor que se agrega para aproximar ambos modelos
es:

1

L4 =——— 3.52
"oy
Mientras que el capacitor que se agrega es:
aTM
ch = Y11 3.53
jw

Mientras que los elementos cruzados, y;,, que se agregan son, para modos TE

e—2Bnd
YETE = ZZ o 3.54a

En consecuencia, el inductor que se agrega es:

1

aTE

LA_
12 Jjo Yriz

3.54b

Mientras que para los modos TM la admitancia agregada es:
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e~2Bnd

vz =2 Z T 3.55a
El capacitor afiadido es:
aTM
CA = Yriz 3.55b
jw

De acuerdo con lo anterior el circuito resultante que aproxima ambos modelos es:

LA

12

— YV

A
C12
| |
|

/

A A —— — y — —— A A
L11 i Lm Co_— 0 __C. L Cu |.11
i
Fig. 17.- Circuito eléctrico que aproxima los diferentes modelos.

La matriz de admitancias para este circuito 17 es:
[yTMA]

[ 2y 2y e—Lde

|T—o-mra t Yrp+ Yy +y#T +y#1 +yis +yis —\1Temma t y#5 + vy
=]

| Zyoe—lzkd 2y

| —\T—omma * y#5 +yHy Tt Yre+ Yy +y#7 +yf +yis +

3.6 Caracteristicas de reflexion de SSF de dos capas

A partir de las matrices de admitancias obtenidas en la seccidon anterior para los diferentes
modelos, se pueden calcular las matrices de parametros S y con ésta conocer las caracteristicas de
reflexidn de la SSF.

Se realizd un programa en Matlab para calcular las matrices de los tres modelos (2.45, 2.46 y 2.56),
asi como la conversién de éstas a matrices de dispersion, siguiendo el procedimiento de [2]. Con
las matrices de parametros S se obtuvieron los coeficientes de reflexion para diferentes distancias
entre las placas. Lo anterior con el objetivo de observar el cambio de los efectos de la interaccion
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electromagnética en el coeficiente de transmisidén al cambiar la distancia. Estos resultados se
comparan con simulaciones hechas con software comercial.

Para las simulaciones realizadas se tomaron en cuenta las siguientes caracteristicas de las SSF:
periodo de las ranuras de 4.25 mm, ranuras con radio interno de 1.6 mm y radio externo de 1.8
mm.

A continuacidn se presentan simulaciones de una SSF de una capa. En la figura 17 se presenta el
coeficiente de reflexidon para la SSF con las caracteristicas mencionadas.

Coeficiente de reflexion. Una capa

--=Software comercial
M. — Aproximacion
" \ /
04
0.2
0
20 25 40 45

Frecuencia, GHz

Fig.18.- Coeficiente de reflexion de la SSF de una capa obtenida de software comercial y con el programa del circuito.

En la figura 18 se observa la magnitud del coeficiente de reflexion obtenido con la del circuito
equivalente de la SSF de una capa y con el software comercial; se puede apreciar la similitud entre
ambas curvas. Con el circuito se tiene una frecuencia de resonancia es 31.4 GHz, mientras que con
el software comercial la frecuencia de resonancia es de 31.7 GHZ.

El siguiente paso fue observar el efecto de la interaccion electromagnética en el coeficiente de
reflexidn al cambiar la distancia entre las placas. De acuerdo con la frecuencia de resonancia de la
SSF, la longitud de onda de resonancia es aproximadamente 9.25 mm, por lo que si se colocan dos

. . . . A .
capas a una distancia de |=.075mm equivale aproximadamente a PEYS En la figura 19 se muestran

los resultados obtenidos con los diferentes modelos.

En las graficas de la figura 19 se muestra la magnitud del coeficiente de reflexion que se obtiene
con los diferentes modelos. La curva etiquetada como “con interacciéon” corresponde al
coeficiente de reflexiéon obtenido con el modelo que toma en cuenta la interaccion
electromagnética entre la capas. La curva etiquetada como “aproximacion” corresponde al
coeficiente de reflexion del modelo que aproxima el modelo que no toma en cuenta la interaccién
electromagnética al modelo que si la toma en cuenta. La curva etiquetada como “sin interaccion”
muestra el coeficiente de reflexion que se obtiene con el modelo que no toma en cuenta la
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interaccion entre las capas. Para este Ultimo caso se observa que hay una diferencia grande con

respecto a los resultados del modelo que si toma en cuenta la interaccidon y los del software
comercial.

Coeficiente de reflexion. Distancia entre la placas de 0.075 mm
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Fig.19.- Coeficiente de reflexion de la SSF de dos capas con .075mm de separacién, equivalente a —.

La gréfica del coeficiente de reflexion del modelo que si toma en cuenta la interaccion
electromagnética y la obtenida con el software comercial guardan una buena relacién, en especial
en el rango de frecuencias de 37 a 49 GHz. Para el primer caso la frecuencia de resonancia es
f=31.6 GHz mientras que con el software comercial esta frecuencia es f= 30.72 GHz. Para el caso
del modelo que no toma en cuenta la interaccién entre las capas la frecuencia de resonancia es
31.9 GHz en tanto que para el circuito que aproxima los dos modelos la frecuencia es 31.1 GHz.
Los coeficientes de reflexiéon obtenidos con el software comercial y el circuito que toma en cuenta
la interaccion muestran una gran diferencia, ambos, con respecto al coeficiente del circuito que no
toma en cuenta esta interaccién, de hecho con este Ultimo modelo no aparece la segunda

resonancia que aparece en frecuencia altas (52.56 GHz con el software comercial y 51.5 GHz con
el circuito).

En las figura 20 se muestran los coeficientes de reflexién obtenido cuando la distancia entre las
. A . . .
capas es de 0.5mm, que equivale a % aproximadamente. Con software comercial la resonancia

aparece en f1=30.60 GHZ y en f2=44.9 GHz. En el coeficiente de reflexion que se obtiene con el
circuito que toma en cuenta la interaccién electromagnética, las frecuencias de resonancia son
f1=30.9 GHz y f2=44.93 GHz. Para el caso del circuito que no toma en cuenta la interaccién las
frecuencias de resonancia son: f1=31.59 GHz y f2=48.79GHz. Cuando las capas estan separadas
por 0.5 mm se observa que el modelo que no toma en cuenta la interaccion tiende a comportase
mas parecido con el coeficiente del modelo que si toma en cuenta la interaccidn. Esto es debido a
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que los efectos de los modos de alto orden son menos influyentes a una distancia de 0.5 mm que a
0.075mm. Se observa que el coeficiente de reflexidon que se obtiene con el circuito que aproxima
el modelo que no toma en cuenta la interaccion entre las capas al modelo que si la toma tiende a
ser muy parecido a la reflexidn que se tiene con el circuito que toma en cuenta la interaccién.

Coeficiente de reflexion. Distancia entre la placas de 0.5 mm
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Fig.20.- Coeficiente de reflexion para una distancia entre las placas de 0.5mm.
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(@)

ontinuacién se realizaron simulaciones para una distancia de 2 mm entre las capas, equivalente

Q
ol

En la figura 22 muestra los resultados obtenidos con software comercial y también los resultados
obtenidos a partir de las matrices de los circuitos de los diferentes modelos, en este caso se
observa que las curvas del modelo que toma en cuenta la interaccién electromagnética y el
circuito que aproxima ambos modelos son practicamente iguales, de la misma manera que el
coeficiente de reflexion que se obtiene con el software comercial, es decir que a una distancia de
2mm los modos de alto orden ya son practicamente nulos.

Para el caso del coeficiente de reflexidon que se tiene con el circuito que no toma en cuenta la
interaccion electromagnética entre las hay una pequefa diferencia en frecuencias menores a 33
GHz con respecto a los otros modelos, los cuales tiene comportamientos similares. Para
frecuencias mayores a 33 GHz las cuatro curvas tiene casi el mismo comportamiento, hay muy
poca diferencia.
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Coeficiente de reflexion. Distancia entre la placas de 2mm
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Fig. 21.- Coeficiente de reflexion para el caso de una distancia de 2mm.

Las graficas de las figuras 19, 20 y 21 se observa el progresivo desvanecimiento de los efectos de
los modos de alto orden, dicho desvanecimiento se puede notar al comparar las curvas que
corresponden al modelo que toma en cuenta la interaccidn entre las capas y el modelo que no la
considera en las mencionadas figuras. Conforme la distancias entre las capas aumenta, ambas
curvas se van pareciendo mas.

3.7 ¢(Es el circuito equivalente obtenido de la SSF multicapa
una linea LH?

Se busca conocer si el circuito equivalente de las SSF de dos capas separadas por distancias muy
pequefias, mostrado en la figura 16, se comporta como una linea LH. Estas lineas, de acuerdo con
el capitulo 1, se modelan con un circuito el cual tiene un inductor en paralelo y un capacitor en
serie. Se requiere conocer si existen rangos de frecuencias en donde las admitancias del elemento
Y, sea capacitiva y la admitancia Y;; sea inductiva simultdneamente, de acuerdo con el circuito
de la figura 22.

Para el caso del elemento Y;; se busca que la suma de la admitancia del capacitor C;; mas la del
inductor Ly, sea inductiva, Y;; = Y5 + Y.

Para el caso del elemento Y;, se debe de tomar en cuenta el efecto inductivo de la linea de
transmision, por lo que se busca que la suma Y, = Y, + Y5 + Y5 sea capacitiva.
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Fig. 22.- Elementos Yy, y Y1, del circuito equivalente de una SSF de dos capas con fuerte interaccion electromagnética
entre las capas.

Se realizaron simulaciones del circuito de la figura 22 para diferentes distancias y diferentes
anchos de la ranura buscando un rango de frecuencias donde se cumpla que simultdneamente Y;;
y Y1, son inductivas y capacitivas respectivamente.

En las graficas de las figuras 23 y 24 se muestran los resultados para las admitancias Y77 y Y1 que
corresponden a diferentes distancias entre las placas. Se consideran ranuras de ancho de
w=0.2mm, radio promedio, Rp, de las ranuras de 1.7 mm y periodo de las ranuras de 4.25 mm.
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Fig. 23.- Y11 para diferentes distancia entre las capas.
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Fig. 24- Y12, para diferentes distancia entre las capas.

En las curvas de la figura 23 se observa que Y;; es inductiva solo hasta 31.2 GHz, que es
aproximadamente la frecuencia de resonancia de la ranura. En las curvas de la figura 24 se tiene
que Y;, es capacitiva en frecuencias mayores a 60 GHz con distancia de hasta 0.1 mm. Para
distancias de 1y 2 mm Y;, se mantiene inductiva en todas las frecuencias analizadas.

Con el objetivo de disminuir el efecto capacitivo en Y;4 y de aumentar la frecuencia de resonancia
de las ranuras se aumenta la anchura de las ranuras y se disminuyé el perimetro promedio de las
mismas. Los resultados se muestran en las curvas de las figuras 25 y 26, en estas curvas se
considera una distancia entre las capas de I=0.05 mmy periodo de las ranuras de 4.25 mm.
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Fig. 25.- Y11, para diferentes anchos de ranuras y radios promedios.
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Los resultados mostrados en la figura 25 se observa el aumento de la frecuencia de resonancia al
disminuir el radio promedio de las ranuras. Con ranuras de ancho w=0.25 mm y radio promedio
Rp=1.6 mm la frecuencia de resonacia a 35 GHz, mienras que con w=0.3 mm y Rp=1.55 mm la
resonacia es a 37 GHz. Para w=0.35 mm y radio promedio Rp=1.5 mm resuena a 46 GHz.

De acuerdo con la figura 26, el elemento Y;, se mantiene inductivo hasta 66.4 GHz para w=0.25
mm y radio promedio Rp=1.6. Para w=0.30 mm y radio promedio Rp=1.55 mm Y;, es inductiva
hasta 69 GHz. Con w=0.35 mm y radio promedio Rp=1.5 mm Y;, se mantiene inductiva en las
banda analizada.
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Fig. 26.- Y12, para diferentes anchos de ranuras y radios promedios.

De acuerdo a lo anterior no se encontraron caracteristicas fisicas de las SSF (ranuras y distancias
entre las capas) con los que se obtenga que la admitancia Y;; sea inductiva al mismo tiempo que
Y,, sea capacitiva por lo cual no hay evidencia de que las SSF con fuerte iteracién
electromagnética entre las capas se comporte como una linea de transmisidn LH.

Conclusiones
e Se realizd una revisién del teorema Floquet, este teorema es utilizado en el estudio de
estructuras periddicas, como las SSF.
e Se obtuvo el circuito eléctrico equivalente que modela la interaccién electromagnética

. . . A
entre las capas de una SSF cuando la distancia entre éstas es menor a -

e Se investigd el efecto que tiene la fuerte interaccion electromagnética en las
caracteristicas de reflexion de las SSF de dos capas.

e Se comparod el coeficiente de reflexion del modelo que toma en cuenta la interaccion
electromagnética con el modelo que no toma en cuenta tal interaccién para diferentes
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distancias. Se comprobd que ambos modelos tienden a convergen en distancias grandes,
mayores a %.

Se compard el coeficiente de reflexién del modelo desarrollado con los resultados
obtenidos con software comercial, mostrando buena similitud entre ambos casos.

Se buscé aproximar el circuito eléctrico equivalente de la SSF multicapa con interaccion
entre las capas con el circuito de una linea LH, sin embargo no se encontré evidencia de
que las SSF propuesta sea una linea LH, no obstante, estas SSF se pueden utilizar en el
disefio de arreglos reflectivos con mejores propiedades de radiacién que los que han sido
reportados.

Se observé que cuando la distancia entre las capas es muy pequefa, por ejemplo 0.075

mm, que equivale aproximadamente o3 el coeficiente de reflexién obtenido con el

software comercial y el del circuito equivalente que toma en cuenta la interaccién entre
las capas tienen algunas diferencias en frecuencia bajas (f<35 GHz). El software
electromagnético da una frecuencia de resonancia de 30.72 GHZ, mientras que el circuito
equivalente esta frecuencia es 32.6 GHZ. Para 35<f> 50 GHz ambos modelos presentan
caracteristicas muy similares.
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Capitulo 4

Arreglos reflectivos tipo espirafase basados en SSF
multicapa con fuerte interaccion electromagnética
entre las capas.

4.1 Introduccion alos arreglos reflectivos

Los arreglos reflectivos son un tipo de antenas en arreglos en fase que permitan reflejar ondas
electromagnéticas hacia una direccién deseada. El arreglo reflectivo estd compuesto por una
superficie reflectora y una antena que ilumina dicha superficie. Esta Gltima esta integrada por
celdas unitarias, las cuales estan compuestas por elementos radiantes. Ejemplos de elementos
radiantes se muestran en la figura 1. Cada celda unitaria debe introducir una fase diferente a la
onda reflejada de tal manera que esta fase tenga un aumento progresivo y lineal entre los
elementos del arreglo. Lo anterior permite formar un frente de onda plano reflejado hacia una
direccién determinada.

El uso de tecnologias planares en el disefio y fabricacion de arreglos reflectivos ha incrementado el
interés en el desarrollo de éstos. Al utilizar esta tecnologia los arreglos reflectivos tienen las
caracteristicas de ser de bajo costo y fisicamente de bajo perfil, es decir, que son ligeros y de
menor tamafio comparado con arreglos implementados con otras tecnologias, guias de onda por
ejemplo. Estas caracteristicas dan a los arreglos reflectivos planos fuertes ventajas frente a los
arreglos de antenas tradicionales, debido a que el disefio e implementacién de éstos suele ser
bastante costoso, por lo que se utilizan casi exclusivamente en aplicaciones militares. Por lo
anterior, los arreglos reflectivos planos dan la posibilidad de ser aprovechados en aplicaciones
civiles, y aplicaciones que requieran de antenas con caracteristicas como las de los arreglos
reflectivos (bajo peso).

Para que cada elemento del arreglo reflectivo cambie la fase a la onda que refleja se han
propuesto varias alternativas, entre éstas, la de cambiar la impedancia de los elementos y con
esto, la fase de la onda reflejada por cada uno. El cambio de impedancia se puede obtener al
cambiar el tamafio del elemento o al acoplar a éstos una pequeia linea de transmisién, que al
variar su longitud, cambia la impedancia del elemento al que estd acoplada. En la figura 1 a), b) y
c) se muestran estas alternativas. Otra alternativa es la de rotar los elementos. En la figura 1.d) se
muestra esta opcién, en este caso, la fase de la onda reflejada es proporcional al dangulo de
rotacion del elemento. [1]

De las alternativas mostradas en la figura 1, la opcién de variar el tamano del elemento tiene la
desventaja de no poder ser reconfigurable, es decir, tener la posibilidad de cambiar
dinamicamente la direccién de la onda reflejada por el arreglo. Con las otras opciones se pueden
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integrar elementos como los diodos PIN, MEMS o dispositivos ferro-eléctricos que permiten hacer
reconfigurables estos arreglos.

1 0

(3)@ zﬂ: O
b <z
‘ot A7

(c)

Fig.1.- Elementos radiantes utilizados en arreglos reflectivos y diferentes alternativas para introducir el cambio de fase
en la onda reflejada. [1]

4.2 Arreglos reflectivos espirafase

Los arreglos reflectivos tipo espirafase utilizan la rotacién de los elementos para cambiar la fase a
la onda reflejada. Este tipo de arreglos soporta ondas de polarizacidon circular [2]. Entre los
elementos radiantes que han sido empleados en este tipo de arreglos se encuentran: dipolos,
espirales, parches y anillos. Destacandose estos Ultimos por presentar baja polarizacidén cruzada y
trabajar en banda de frecuencia amplia, [1], [7].

A continuacidn se presenta el principio de operacién de este tipo de arreglos, los cuales, para este
trabajo estan basados en superficies selectivas de frecuencia (SSF) de anillos ranurados con carga.
En este caso la fase de la onda reflejada depende de la posicién angular de las cargas. En la figura 2
se muestra una celda unitaria del arreglo colocada en el plano XY, la posicion de las cargas esta
determinada por el dngulo 6. En la parte posterior de la SSF estd colocada una placa de metal a
una distancia d.

Considerando que al elemento de la figura 2 se incide una onda polarizada circularmente de mano
izquierda que se propaga en la direccién negativa del eje z, como la representada en 4.1

E,=E,(%—jp)elk 4.1

. - , 2T, A
Donde E, es la magnitud de la onda incidente, K es el nimero de onda (k = 7”), Xy ¥y son los

vectores unitarios en las direcciones X y Y respectivamente.
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Fig. 2.- Celda unitaria de un arreglo reflectivo espirafase, con las cargas en una posicidn angular de 6.
La celda unitaria reflejard una onda como la expresada en 4.2 [3]:
E, = 0.5E,e”9(I, —T)@® + j9)e ¥ + 0.5E, (T} + T) (X — jPe /¥ 4.2

Donde I’y y Iy son los coeficientes de reflexion de las componentes paralela y ortogonal a las
cargas de la onda incidente; paralelas a X' y Y’ respectivamente.

La expresidén 4.2 estd compuesta por dos términos, el primero es una onda de polarizacidn circular
del mismo sentido de giro que la onda incidente. Este término es Ilamado onda controlada porque
su fase depende de la posicidn angular de las cargas. De acuerdo con la expresion 4.2, la fase
introducida por la celda unitaria a la onda controlada es dos veces la posiciéon angular de las
cargas, es decir 26.

El segundo término de 4.2 es una onda polarizada circularmente con sentido de giro contrario al
de la onda incidente. Este es un término no deseado y el disefio de la celda unitaria estd orientado
en suprimirlo, para lograrlo se busca que se cumpla:

F" + FJ_ =0 4.3

La ecuacidn 4.3 expresa el principio de cambio de fase de Fox [4], el cual implica que los
coeficientes de reflexion de las componentes paralela y ortogonal a las cargas tienen que tener
una diferencia de fase de 180°. En la medida en que 4.3 no se cumpla, la eficiencia del arreglo sera
baja.

El comportamiento reflectivo de la componente ortogonal a las cargas de la onda incidente
depende de las caracteristicas de geométricas de la SSF, esta componente pasa a través la SSF
mientras su frecuencia esté dentro de la banda de paso de la SSF. Para esta componente la SSF
serd trasparente y se seguird propagando hasta encontrar la placa metdlica, la cual se debe de

. . . A , p
colocar a una distancia de aproximadamente " de la SSF porque, de acuerdo con la teoria de lineas

de transmision, una linea de esta longitud se comporta como un convertidor de impedancias, por
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lo que la placa metalica sera vista por esta componente, en el plano de la SSF, como una circuito
abierto, y por lo tanto, esta componente sera reflejadacon I’} = 1.

Para la componente paralela al eje de a las cargas, éstas se disefian para trasladar la frecuencia de
resonancia de esta componente fuera de la banda de paso natural de la SSF, por lo que sera
reflejada con I}, = —1. Con esto se cumple la condicion 4.3.

4.3 Determinacion de la direccion hacia la cual se refleja la
onda incidente

Se considera que sobre el arreglo incide en forma normal una onda electromagnética polarizada
circularmente. Para que el arreglo refleje la onda a una direccidon deseada es necesario que cada
celda unitaria introduzca una fase diferente a la onda que reflejan. En [7] realizo el estudio de los
arreglos reflectivos tipo espirafase basado en ranuras anulares con cargas. Este andlisis utiliza el
teorema Floquet para lo cual, se supone que el arreglo es infinito y periddico. Para que la onda sea
reflejada hacia una direccién determinada por el angulo de elevacion 8, (medido del vector de
direccién de la onda reflejada y el eje x) y el angulo azimutal ¢, (medido del vector de direccién de
la onda reflejada y el eje y) la diferencia de fase entre las ondas reflejadas por celdas adyacentes
debe de ser:

Yym = —kbsinb,.cosg, 4.4q
Yym = —kdsinb,.sing, 4.4q

Donde k es el nimero de onda, b y d son el periodo de la celda unitaria en el eje X y Y
respectivamente. De acuerdo con las expresiones 4.4 y lo mencionado en la secciéon anterior,
acerca de la relacién 2:1 entre la fase de la onda controlada y la posicion angular de las cargas, la
diferencia entre las posiciones angulares de las cargas de los elementos adyacentes, en el eje xy y
es:

Yym _ —kbsinb,.cose;,
2 2

Ay, = 4.5a
Yym  —kdsinf,sing,

4.5b
2 2

Ayy =

Entonces, la posicidon de referencia del primer elemento es y;, la posicidon angular del segundo
elemento, en un eje n, es ¥y, = y; + Ay,. O mas general para el elemento m es: ¥, = Y1 +
Ay, con m>1.

Al introducir diferentes posiciones angulares en las cargas de los diferentes elementos del arreglo,
la celda unitaria no puede ser considerada como periddica (periodicidad necesaria para utilizar el
teorema Floquet), por lo que es necesario definir una celda que sea periddica. Esta nueva celda
contiene N, celdas unitarias a lo largo del eje x y N,, celdas unitaria a lo largo del eje y, por lo cual,

el arreglo reflectivo estard compuesto por una infinidad de estas celdas grandes idénticas.
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Entonces, al utilizar el teorema Floquet, el analisis del arreglo reflectivo se reduce al analisis de
una de estas celdas grandes.

Con N, y N,, se puede encontrar la diferencia angular que deben de haber entre las cargas de los

elementos adyacentes dentro de la celda grande.

Ay, = 1;—: Para el eje x 4.6a
Ay, == Parael eje 4.6b
Vy N, jey

Donde m y n son nimeros enteros que indican cuantas veces se introdujo 2 en la celda grande.
Al igualar las expresiones 4.6 y 4.5 se tiene una relacidn entre la configuracion de la celda grande y
los angulos 6, y ¢,- (que determinan la direccién en la que la onda es reflejada).

mm _ kbsinf.cos¢,

v 4.
N, 2 7a
kdsin@,si
nmw _ kdsin -Sing, 47
N, 2
Ny
Celda grande N '[V b | Celda unitaria
X

Fig. 3.- Definicidn de la celda grande, en este caso se tiene N,, = N,, = 3, por lo que la diferencia angular entre los
s

elementos de la celda grande es Ay, = Ay, = >

En la figura 3 se muestra un arreglo reflectivo cuya celda grande esta definida como N, = N,, = 3,
entonces, la diferencia entre las posiciones angulares de los elementos adyacentes, de acuerdo
con la expresion 4.6, es:
T
Ay, = 3 4.8a
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T
Ay =3 4.8b

Con m=n=1. El primer elemento de la celda grande estard en una posicion de referencia de 0°. La

. ez . T ¢ 21
posicién de segundo elemento serd de Zen tanto que el tercer elemento estara de 5

Como se menciond en el capitulo 3, cuando una onda electromagnética incide sobre una
estructura periddica, como un arreglo reflectivo, sobre ésta se excitan una infinidad de modos
Floquet, que fisicamente representan ondas planas TE o TM. En el caso del arreglo reflectivo estas
ondas son reflejadas hacia diferentes direcciones. En 4.9 se expresan estas ondas Floquet. [5]

{'I)T’Ir‘lgl — % {kynxk_w} ej(kxm‘l'kyn) 4.9a
mn

g _ |1 {M} eI (kxm+kyn) 4.9b
a kinn

, 2Tm 27Tn
Donde a es el area de la celda grandey k, = ~p Y ky, =—.
X

Dos estos modos reflejados, uno TE y uno TM, se propagan hacia la direccién deseada, en tanto los
demads son generalmente evanescentes, sin embargo, cuando no lo son, se comportan como
I6bulos no deseados y representan pérdidas.

Por lo anterior, se considera al arreglo reflectivo como un convertidor de modos, de una onda
electromagnética polarizada circularmente incidente a dos ondas polarizadas lineales reflejadas a
la direcciéon deseada. Para cuantificar la eficiencia de esta conversidn, se toma la razéon de la
potencia reflejada en la direccién deseada y la potencia de la onda incidente. Idealmente esta
razon, llamada cominmente pérdidas por conversion, es 1. [7]

Y1 Rm1l? + Yo | Rz |2

L.= 4.10
¢ 2Y; | A, ]2

Donde A; es la magnitud y Y; la admitancia de la onda incidente. Y;;,; 2 y Ry 2 Son la admitancia
modal y amplitud de los dos modos que se propagan en la direccién deseada.

Las admitancias modales son:

Para modos TE:
YTEn = ﬁ 1411a

Para modos TM

80



[
YTMTl = 1411b
Bn

Donde (3, es:

Bn = [k —kZ, —kZ 14.11c
y

4.4 Polarizacion cruzada

En un arreglo reflectivo la polarizacidn cruzada es la componente o la parte de la onda reflejada en
la direccion deseada que tiene una polarizacidon ortogonal a la esperada. Si sobre el arreglo
espirafase se incide una onda de polarizacién circular de mano izquierda, se espera que la onda
reflejada también sea de mano izquierda, en este caso la polarizacién cruzada serd la porcion de la
onda reflejada que corresponde a una onda circular mano derecha.

Como se menciond en la seccion anterior, el arreglo refleja dos ondas polarizadas linealmente en
la direccion deseada, una de estas es un modo TE y la otra es un modo TM. De acuerdo con [5], las
componentes de los campos eléctricos transversales asociados a cada uno de estos modos Floquet
estan representadas en 4.12.

Para los modos TE

BIE = Wi <kny’? ~ Fenx¥ ) o~ i (knxx+knyy) 4.12a
kr\/g knr
Para los modos TM
EZM — 1871 <knx5c\ + knyﬁ) e_i(knxx‘l'knyy) 4-_12b
kr\/§ knr

Donde k,, k., By, vienen de la expresiones 4.9y 4.11, mientas que k,,:

Ky = /k,%x + k2, 412c

S es el drea de la celda grande.

Para conocer la magnitud del campo eléctrico de los modos de 4.12 se hicieron simulaciones en
software electromagnético, en este software la potencia de estos modos esta normalizada a 0.5
W. La potencia de una onda electromagnética se puede obtener a partir de la integral del vector
de Poynting como en la expresién 4.13

2

n

1 S
P=§fEnXH nds=Z=O.SW 4.13
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De la expresion 4.13 se tiene la magnitud del campo eléctrico transversal del modo n:

Epp= |= 4.14

Donde Z,, es la impedancia del modo. Para modos TE:

w
ZTETl = ﬁ_ﬁ 415a
n
Para modos TM

Por lo anterior, el campo eléctrico transversal de los modos TE y TM se pueden expresar como:

Para el modo TE

ETEn = Z;En <knyxk— knxy> e i{(knxX+knyy) 4.16a
nr
Para los modos TM
EtTMn _ ZTSMn <knxxk+ kny)’) o ~i(knxX+knyy) 4.16b
nr

Para encontrar el campo eléctrico total reflejado del modo TM y debido a la naturaleza de estos
modos, es necesario hallar la componente de este modo en el eje Z. Con base en el desarrollo de
[6], la componente en Zy la componente X del campo eléctrico de un modo TM estdn relacionadas

como:
_jﬂn (aEnz)
E,, = 4.17
M k2 O\ ox
Y de acuerdo con [5], % = jk,E,, al sustituir en 4.17:
—JBn .. Bnk
Eny = 2 = (]kannz) = nznx En, 4.18
kTLT knr
Despejando E,,, de 4.18
K7y
E,,=—E 4.19
nz ﬂnknx nx

Tomando la componente en X de 4.16b:
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ETM = 4.20

ZTMn (knx)
a knr

Y sustituyendo en 4.19, entonces, la componente en Z del campo eléctrico del modo TM es:

ETM = kr Zﬂ(ﬁ)=ﬁ Zﬂ 4.21
Brkxy @ \ky/  PBn| a

Por lo anterior, el campo eléctrico total del modo TM es
E™ = gETMn 4 fTMn 4.22
El campo eléctrico total (modo TE y TM) reflejado hacia la direccién deseada por el arreglo es:
R = Tpy ETM + T ETE 4.23

Donde I'rg y I'ryy son los coeficientes de reflexidn del modo TE y TM respectivamente. Con base en
la onda reflejada 4.23, se busca cuantificar que parte de ésta corresponde a una onda polarizada
circularmente de mano izquierda y que parte a una onda de mano derecha. Por lo que a
continuacién se definen dos ondas polarizadas circularmente unitarias (una de mano izquierda y
otra de mano derecha) sobre las cuales se proyecta la onda 4.23 con el fin de conocer las
componentes de esta onda 4.23 sobre cada polarizacion.

El vector de onda, que apunta hacia la direccidn de propagacion de la onda reflejada, se define en
forma normalizada, como:

K = (kp % + knyy + Bnz)/k 4.24

El campo eléctrico del modo TE reflejado es ortogonal al vector K, por lo que se define un vector
gue sea paralelo y normalizado a la direccién de este modo:

TE = (knyX — knx¥)/knr 4.25

Con el producto vectorial entre 4.24 y 4.25 se obtiene un vector ortogonal a K y TE y que sea
paralelo a la direccidn del modo TM.

TM = KxTE 4.26
Con los vectores TM y TE se definen dos polarizaciones circulares unitarias y ortogonales:

TR +jTM

Pi 4.27a
V2

. TE-jTM

P2=—~— 4.27b



Para conocer la componente de 4.23 sobre cada polarizacién de 4.27, se hace el producto punto
de éstas con 4.23.

poll = abs(p1-R) 4.28a
pol2 = abs(p2 - R) 4.28b

La razén entre la polarizacidon no deseada y la deseada indica que tan grande es la polarizacidn no
deseada con respecto a la polarizacién correcta.

oll
p ) 429

PC = 20lo (—

g pol2
En la expresién 4.29 se considera que pol2 es la polarizacién correcta y poll la polarizacidn
cruzada, si esta ultima es muy pequefia en comparacién de pol2, PC tiende a ser muy pequefio, se
espera que su valor sea menor a -20 dB. Si la magnitud de poll se aproxima a la de poll, PC

tenderd a acercarse a 0 dB.

4.5 Arreglos reflectivos tipo espirafase de ranuras anulares

En [7] se reportaron arreglos reflectivos espirafase de una y de tres capas. En este articulo se
muestra que el arreglo de tres capas puede operar en una banda de frecuencias mayor que el
arreglo de una capa. A continuacion se presentan los resultados reportados en este articulo y
posteriormente de comparan con los resultados de los arreglos basados en las SSF con fuerte
interaccion entre las capas.

Para el caso del arreglo de una capa, en el articulo se utilizaron cortos metalicos como cargas. En la
figura 4 se muestra la celda unitaria de este arreglo, la cual es cuadrada d=b. La celda grande solo
contiene elementos en el eje X, por lo que N,,=0.

b

Fig. 4.- Celda unitaria del arreglo reflectivo de una capa con cortos.
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Las dimensiones de la celda unitaria son: d=b=4.25 mm, r; =1.40 mm, 7, =1.95 mm, Ap = 10.3°.

Las ranuras fueron impresas sobre un sustrato de espesor 0.127 mm y constante dieléctrica de 2.2.

La placa reflectora fue colocada a 2.5 mm del dieléctrico. A continuaciéon se presentan los

resultados reportados para diferentes N, y m. Hay que considerar que se incide una onda

normalmente. En el articulo no se reporta la polarizacién cruzada como tal, por lo que ésta se

calcula con el procedimiento de la seccién anterior.
A continuacion se reproducen los resultados reportados.

Conversion

8l ,-
o !
!
-10 L

—— N =4, m=1
X

eeee N.25,M=2
X

N =8, m=3
X

—.N=12,ms5
X

=N =13, m=1
X

N =13, m=6
X

«=aa N =3 m=1
X

—N =11 m=4
X

—N =9, m=4
X

29 30 31 32 33 34 35 36 37

Frecuencia, GHz

Fig. 5.- Coeficiente de conversidn de diferentes configuraciones del arreglo reflectivo de una capa reportado en [7].

Polarizacion cruzada

==N =4 m=1
X

«=ex N =5 m=2
X

—_— NX:8, m=3
—-=N =12, m=5
X

—N =13, m=1
X

N =13, m=6
X

e N 23, m=1
X

—_ NX:11, m=4
—N =9, m=4
X

8 29 30 31

R 3 £l 35
Frecuencia, GHz

36 37

Figura 6.- Polarizacién cruzada de diferentes configuraciones del arreglo reflectivo de una capa reportado en [7].
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Angulo de reflexion

20

10

2.6 2.8 3 32 34 36
Frecuencia, GHz x10%

Fig. 7.- Angulos de reflexion de diferentes configuraciones del arreglo reflectivo de una capa reportado en [7].

En los resultados mostrados en las figuras 5, 6 y 7 se observa que para angulos de hasta 33° las
pérdidas por conversién se mantiene menores a 1 dB en una banda de frecuencias de
aproximadamente 5 GHz, con frecuencia central de 30.5 GHz. Esto es debido a que alrededor de

. . . i p)
esta frecuencia se cumple que la distancia entre la placa y el dieléctrico es 2 con lo que se asegura

gue la condicién 4.3 sea satisfecha. Para estos angulos, la polarizaciéon cruzada se mantiene por
debajo de los -20 dB. Entre 31 y 32 GHZ se pueden obtener angulos de hasta 60° con pérdidas por
conversidn cercanas a 1 dB pero con polarizacidn cruzada de -15 dB. Sin embargo, se pueden
obtener angulos de hasta 68° en 34.6 GHz, pero las pérdidas por conversion llegan hasta 2 dB y
polarizacién cruzada es de -6 dB.

4.6 Arreglo de tres capas

En [7] se reportan también arreglos reflectivos de tres capas. Se aumentd el nimero de capas con
el objetivo de mejorar la banda de frecuencias. Este arreglo utiliza cargas capacitivas de 8.8 fF. En
la figura 8 se muestra la geometria de la celda unitaria del arreglo.

Las dimensiones del arreglo son: b=d=4.25mm, radio externo de las ranuras= 1.93 mm, radio
interno 1.2 mm, las distancias son: [3=1.21, [,=0.8mm y [;=1.02 mm. Se considera incidencia
normal. A continuacidn se presentan los resultados reportados para este arreglo.
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Placa reflectora

|3 |z Il
¥ b4
t ZJ
z x

capa3 Capa2 Capal

Fig. 8.-Celda unitaria del arreglo reflectivo de tres capas con cargas capacitivas reportado en [7].

En comparacién con las caracteristicas de escaneo del arreglo de una capa mostradas en las
figuras 5,6 y 7, las del arreglo de tres capas presentan una mejoria en la banda de frecuencias, la
cual es de aproximadamente 8 GHz (27-34.8 GHz). En esta banda se pueden obtener angulos de
reflexién de hasta 60° con pérdidas por conversién de alrededor de 1dB y polarizacion cruzada de -
12 dB. Angulos de hasta 65° se pueden obtener en 31 GHZ con conversién de 1 dB y polarizacién
cruzada de -10 dB. Fuera de esta banda el coeficiente de conversidn se degrada fuertemente.

Conversion
0 ==
-2 7

% % 2 30 2 3% %
Frecuencia, GHz

Fig. 9.- Pérdidas por conversién para diferentes configuraciones del arreglo de tres capas reportado en [7].
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Fig. 10.- Polarizacion cruzada para diferentes configuraciones del arreglo de tres capas reportado en [7].
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Polarizacion cruzada

Fig. 11.- Angulos de reflexion para diferentes configuraciones del arreglo de tres capas reportado en [7].

4.7 Arreglos reflectivos basado en SSF ranuradas con fuerte
interaccion electromagnética entre las capas

De acuerdo con [7], una de las razones de la degradacion del coeficiente de conversién y de la
calidad de la onda reflejada (alta polarizacién cruzada) se debe a que la medida longitudinal del
arreglo es muy grande, por esta razon y con el objetivo de disminuir el tamafio longitudinal del
arreglo se propone que entre las capas, el arreglo tenga fuerte interaccidn electromagnética. Esto

88



quiere decir que la distancia entre las capas debe de ser pequefia, menor a 1 mm. Se presentan
arreglos de una y tres capas basados en SSF con fuerte interaccidon electromagnética entre las
capas con el objetivo de comparar sus caracteristicas con los reportadas en [7].

Para los arreglos propuestos se utilizan capacitores interdigitales como cargas, la celda unitaria se
muestra en la figura 12.

Fig. 12.- Celda unitaria con capacitores interdigitales.

4.7.1 Arreglo reflectivo de una capa
Para el caso del arreglo de una capa, las dimensiones de los parametros son los siguientes:

Parametro [mm]
Cy 0.10
Cx 0.46
Gap 0.15
L 0.49
Radio interno 1.26
Radio externo 1.83
d 4.25
b 4.25

Se considera un sustrato de constante dieléctrica de 2.2 y espesor de 0.127 mm. De acuerdo con
los datos de la tabla, este arreglo mide, tomando en cuenta el espesor del dieléctrico y la distancia
entre éste y la placa reflectora, 0.625 mm. En comparacion el arreglo de una capa de [7], el cual
mide 2.627 mm, el arreglo propuesto en esta seccidon es 4.2 veces mas delgado. En la figura se
muestra una comparacion grafica entre los dos arreglos.
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Fig. 13.- Comparacién del tamafio longitudinal del arreglo reflectivo de una capa reportado en [7] a) y el propuesto en

este trabajo b).

A continuacion se presentan los resultados de diferentes configuraciones del arreglo.

Conversion

wama N =11, m=2
- X

e N 25, ML
‘4 X

—N =11, m=1
X

=N =7,m=1
X

—NX=11, m=3

e N 27, Mm=2
X

wumaN 23, m=1
X

=w=N =11, m=4
X

N =5, m=2
X

=== N =7,m=3
X

«aw =N =11, m=5
X

Frecuencia, GHz

Fig. 14.a.- Coeficiente de conversién del arreglo reflectivo vs frecuencia.

90

45 46



— N =11, m=1
X

Polarizacion cruzada
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X
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50
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Fig. 14.b.- Polarizacién cruzada del arreglo reflectivo en la frecuencia.
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Fig. 14.c.- Angulos de reflexion ara diferentes configuraciones del arreglo.
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De acuerdo con los resultados de las curvas de la figura 14 se pueden hacer los siguientes
comentarios. Pérdidas por conversién menores a 0.2 dB se pueden obtener en una banda de
aproximadamente 7 GHz (36.2 GHz-44 GHz) para angulos de reflexion de hasta 23° y con
polarizacién cruzada menor a -14 dB. En una banda de alrededor de 5 GHz (36.2 GHz- 41.7 GHz) se
puede reflejar la onda con angulos de hasta 40° con polarizaciéon cruzada menor a -14 dB y
pérdidas menores a 1 dB. En la banda de frecuencias de entre 36.4GHz y 38.2 GHz se puede
reflejar la onda con dngulos de hasta 51.5° y polarizacién cruzada menor a -13.7 dB. En particular a
la frecuencia de 36.4 GHz se pueden obtener &ngulos de hasta 55.9° con polarizacion cruzada
menor a -20 dB y pérdidas por conversién de alrededor de 0.8 dB.

Los resultados de las curvas de las figura 14 se puede apreciar la degradacién de las pérdidas por
conversion y el aumento de la polarizacion cruzada para angulos de reflexion mayores a 40° .Esto
es debido a que en las configuraciones de la celda unitaria para obtener dngulos grandes
(Ny=11,m=5 y N,=7, m=3), el modo TM reflejado sufre una degradacién a la mitad de la banda lo
gue ocasiona que las pérdidas por conversién aumenten en estas frecuencias afectando la banda
de operacidn de arreglo para estas configuraciones.

En la figura 15 se presentan las pérdidas por conversidn para diferentes dngulos de reflexidén en
distintas frecuencias. Se observa que en las frecuencias tomadas en cuenta se puede reflejar la
onda con dngulos de hasta 40° y pérdidas por conversion menores a 1 dB y polarizacidon cruzada
menor a -14 dB. En frecuencias de entre 36.4 y 37 GHz se puede conseguir angulos de reflexion de
hasta 55.9° y 55° respectivamente, con pérdidas por conversidon menores a 1 dB con polarizacién
cruzada menor a -15 dB, sin embargo a estas frecuencias se tiene pérdidas muy grandes para
angulos pequefios (menores a 30°) mayores a 0.4 dB. Mientras que en 37.5 y 38.4 GHz se tiene
bajas pérdidas para angulos pequefios y altas para dngulos grandes.

0 ‘ Conversion
h— =0~ 364 GHz
' —— %6
VS p—— ~376Hz
~¥-375GH:
F
12 \\V | =¥ 384GHz
0. )
g 13 /‘ \
\ ¢

25
3

10 15 2 % 0B 40 15 50 5 60 65
Anaulo de reflexion

Fig. 15a.-Coeficiente de conversidn VS dngulo de reflexion para diferentes frecuencias.
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Polarizacion cruzada
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10 15 2 2 4 50 5 60 6

) 4
Angulo de reflexion
Fig. 15a.-Polarizacion cruzada VS angulo de reflexion para diferentes frecuencias.

4.7.2 Arreglo reflectivo de tres capas

A continuacién se presenta un arreglo reflectivo de tres capas. Las dimensiones de los pardmetros
del arreglo de tres capas son (con base en la figura 12):

Parametro Capal Capa 2 Capa 3
Cy [mm] 0.10 0.10 0.10
Cx [mm] 0.39 0.52 0.45
Gap [mm] 0.12 0.11 0.07
L [mm] 0.18 0.05 0.16
Radio externo [mm] 1.99 1.99 1.99
Radio interno [mm] 1.22 1.22 1.22

El orden de las capas es el mismo que el de la figura 8, la capa 1 es la mas cercana a la placa
metadlica reflectora y la capa 3 es la mads alejada. Las ranuras son impresas sobre un sustrato de
grosor 0.127 mm y constante dieléctrica de 2.2.El tamafio de las celdas unitarias es d=b=4.25mm.
De acuerdo a lo anterior, la dimension longitudinal del arreglo, medida desde la placa reflectora
hasta la tercera capa, es: 0.7809 mm, en comparacién con los 3.411 mm del arreglo reportado en
[7], lo cual significa que es 4.3 veces mas delgado. En la figura 16 se observa la diferencia entre las
dimensiones longitudinales de ambos arreglos.
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Fig. 16.- Comparacién de los arreglos reflectivos.

En la figura 17 se muestra un vista sobre el plano x-z, en a) el arreglo reportador en [7] y en b) el
basado en SSF con fuerte interaccion electromagnética entre las capas. Se puede apreciar la
notable disminucién del tamafio longitudinal del arreglo propuesto.

Capal l
=

et
Capa 2
 ————
Capa 3
ey Capa 1
— Capal
= Capa3
Placa reflectora Placa reflectora
a) b)

Fig. 17.- Comparacion de los arreglos reflectivos. a) Arreglo reportado en [7]. b) Propuesto en este trabajo.

A continuacién se presentan las pérdidas por conversion y la polarizacién cruzada para diferentes
configuraciones del arreglo.
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Fig. 18.a.- Pérdidas por conversion del arreglo reflectivo en la frecuencia.
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Fig. 18.b.- Polarizacidn cruzada del arreglo reflectivo en la frecuencia.
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Angulo de reflexion
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Fig. 18.c.- Angulos de escaneo de diferentes configuraciones de la celda grande vs frecuencia.

De acuerdo con los resultados de las curvas de la figura 18 se puede comentar lo siguiente,
tomando como referencia pérdidas por conversion menores a 1 dB, se pueden obtener angulos de
reflexién hasta 27° en una banda de entre 32 GHz y 40 GHz con polarizacién cruzada menor a -20
dB. Mientras que angulos de hasta 43° se pueden obtener dentro de la banda de 32-38 GHz. La
polarizacién cruzada se mantiene menor a -20 dB en casi toda la banda con excepcién de 37 GHz a
38 GHz donde llega hasta -13.36 dB.

Con las configuraciones que reflejan la onda con los angulos mas grandes (N,=5, m=2; N,=7, m=3;
N,=11, m=5), solo pueden trabajar en banda muy estrecha. La configuracién N,=5, m=2 presentan
pérdidas por conversién menores a 1 dB entre 32 GHz y 33.5 GHz, mientras que con la
configuracién N,=7, m=3 solo lo consigue en la banda de 33-33.6 GHz, en tanto que con N,=11,
m=5, las menores pérdidas por conversion son 1.22 en 37.8 GHz. Para frecuencias mas altas estas
configuraciones el coeficiente de conversion sufre un fuerte aumento, como se puede ver en la
figura 18.a, a 34.9 GHz para N,=5, m=2; en 36 GHz para N,=7, m=3 y en 39.4 GHz para N,=11, m=5,
en frecuencias mds altas a éstas, el coeficiente de conversién mejora un poco pero no alcanza a
llegar a ser menor a -1dB. Este desvanecimiento (que también se sufre con 11-4 y 17-6, pero en
frecuencia mas altas, 38.2 GHz y 37.6 GHz respectivamente, lo que permite a estos casos, tener
una mayor banda en frecuencias menores) es consecuencia de un desvanecimiento del modo TM
reflejado en la direccidn deseada (mismo efecto que se obtiene con el arreglo de una capa).

A continuacion se presentan gréficas del coeficiente de conversidn y polarizacidon cruzada que se
tiene para diferentes angulos de escaneo. Las curvas que se presenta corresponden, cada una,
para diferentes frecuencias.
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En las curvas de la figura 19 se observa el cambio de las caracteristicas del arreglo cuando se varia
la frecuencia. Estas curvas confirman lo que se observa en las curvas de la figura 18, para angulos
de escaneo de hasta 30° se tiene pérdidas por conversion menores a 0.5 dB y polarizacidon cruzada
por debajo de los -15 dB en la banda de 33-39 GHz, sin embargo, se observa el aumento de estos

Conversion

Fig. 19.b.-Polarizaciéon cruzada VS angulo de reflexidn para diferentes frecuencias.
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parametros para dngulos mas grandes. Las mejores caracteristicas del arreglo reflectivo se tiene
en frecuencias cercanas a 33.3 GHz, en la cual se puede escanear hasta 65° con pérdidas por
conversion de 0.98 y polarizacion cruzada de -20 dB. Para frecuencias mayores a 33.3 GHz se
observa la progresiva degradacidon de los parametros del arreglo, en 34 GHz se puede reflejar la
onda hasta 55°, mientras que a 37 GHz la onda se refleja con 39°, en tanto que a 39 GHz el maximo
angulo es de 30°.

Conclusiones

e Serevisé el principio de funcionamiento de los arreglos reflectivos tipo espirafase.

e Serevisaron los resultados de los arreglos reflectivos espirafase reportados en [7].

e Se propusieron arreglos reflectivos basados en SSF con fuerte interaccidon
electromagnética entre las capas.

e Se compararon las caracteristicas y dimensiones de los arreglos reflectivos propuestos y
los reportados en [7]. Se encontrd que para el caso del arreglo de una capa el propuesto
en este trabajo es 4.2 veces mas delgado que el propuesto. Para el caso de tres capas, el
propuesto es 4.3 veces mas delgado que el reportado.

e Para el caso de los arreglos reflectivos de una capa se observd que el propuesto en este
trabajo presenta una mejoria con respecto al reportado en [7] en la banda de frecuencias
para angulos menores de 40°. El reportado tiene una banda de aproximadamente 5 GHz,
mientras que el propuesto de 8 GHz, pero ademas, en el primero, las pérdidas por
conversion tienen un comportamiento gaussiano por lo que las pérdidas minimas solo se
tiene en la frecuencia central, mientras que el propuesto mantiene pérdidas por
conversion menores a 0.2 dB en toda la banda (para dngulos menores a 40°). Sin embargo
la banda se reduce, en ambos arreglos, para dngulos de reflexion mayores a 40°.

e Enambos arreglos, dngulos de reflexion grandes se pueden obtener en banda estrecha. El
arreglo reportado puede reflejar la onda &angulos de hasta 60° con pérdidas por
conversion menores 0.76 dB y polarizacion cruzada de -15 dB en la banda de 31-32 GHz.
Con el arreglo propuesto se puede obtener un dngulo de reflexién de 56° y mantiene
pérdidas por conversién de 0.8 y polarizacién cruzada de -20 dB en 36.5 GHz. El arreglo
propuesto tiene ventaja de presentar menor polarizacién cruzada que el reportado, sin
embargo éste puede reflejar la onda con un angulo un poco mas grande.

e En los arreglos de tres capas, el reportado y el propuesto operan en una banda de 8 GHz
para dngulos menores a 45°, mientras que para angulos mayores la banda se reduce. El
arreglo reportado presenta pérdidas por conversion menores a 1 dB para configuraciones
como N,=7, m=1; N,=5, m=1 o N,=7,m=2, con las que se puede obtener dngulos de hasta
45° y con polarizacion cruzada menor de -15 dB. Mientras que en el arreglo propuesto,
configuraciones como N,=17, m=1; N,=7, m=1 o N,=11, m=3 se pueden obtener hasta 40°
y polarizacién cruzada menor a -20 dB.
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Para configuraciones como N,=3, m=1, el arreglo reportado puede operar en una banda de
7 GHz, polarizacién cruzada menor a -13 dB y dngulos de hasta 55°. El arreglo propuesto
opera en una banda de 5.5 GHz con polarizacién cruzada menor a -17 dB y dngulos de
hasta 50°, esta misma configuracién este arreglo presenta una sub-banda de
aproximadamente 5 GHz en la cual, la polarizacién cruzada esta por debajo de -20 dB.

Para configuraciones con las cuales se obtienen angulos mas grandes, por ejemplo N,=5,
m=2, la banda es ain menor. Con esta configuracion con el arreglo reportado se puede
obtener un angulo de 65° con pérdidas por conversién 0.99 dB y polarizacidn cruzada de
-10 dB solo en alrededor de 1 GHz. Por otro lado, con el arreglo propuesto, con esta
misma configuracion, se pueden obtener dangulos de hasta 60° con polarizacién cruzada
menor a -18 dB en alrededor de 2 GHz.

Para el arreglo propuesto se encontré que en una banda de aproximadamente 2 GHz, con

frecuencia central de 33 GHz, se tiene un coeficiente de conversién menor a -1 dB y
polarizacidn cruzada por debajo de los -20 dB. En particular para 33.3 GHz se pueden
obtener angulos de hasta 65° con pérdidas por conversiéon de 0.95 dB y polarizacion
cruzada menor a -20 dB.

Los dos arreglos (de tres capas) trabajan en una banda de aproximadamente 8 GHz para
angulos de escaneo pequefios. Para dngulos grandes, el arreglo reportado puede trabajar
en una bandas un poco mayores que el propuesto, sin embargo, éste Ultimo presenta
menor polarizacién cruzada.
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Conclusiones generales

e Se encontré el circuito equivalente de las SSF multicapa con fuerte interaccion
electromagnética entre las capas. En un principio, cuando la distancia entre las capas es
demasiado pequefia (I < %) se esperaba encontrar un efecto puramente capacitivo entre
las capas, sin embargo, se encontré que no solo hay un efecto capacitivo sino también hay

un efecto inductivo. Debido a lo anterior, el circuito equivalente de una SSF de dos capas
con fuerte interaccion electromagnética entre las capas estd mostrado en la figura 1.

L
— YTV T

c 12 Y12

Yll L11 C11:_ yo _ C11 L

1

Fig. 1.- Circuito equivalente de SSF con fuerte interaccion electromagnética entre las capas.

e Se realizd un programa en Matlab para calcular la matriz S a partir de la matriz de
admitancias del circuito equivalente de la SSF multicapa y los resultados se compararon
con los obtenidos con un software comercial. Con lo anterior se comprobé que el circuito
obtenido modela correctamente a las SSF multicapa con fuerte interaccion
electromagnética entre las capas.

e Se buscd evidencia acerca de que si el circuito equivalente de la SSF, mostrado en la figura
1, podria tener caracteristicas de una linea LH, como la constante de propagacion
negativa. Para lo anterior se investigd si hay rangos de frecuencias en los cuales se cumpla
gue la suma de las admitancias de los elementos que componen a Y31 y Y15 del circuito de
la figura 1 sean simultdneamente inductivas y capacitivas, respectivamente. Por lo
anterior, se hicieron simulaciones de este circuito, variando radios de las ranuras y las
distancias entre las capas, pero no se encontré un rango de frecuencia que cumpliera las
caracteristicas buscadas por lo que se concluye que las SSF multicapa con fuerte
interaccion electromagnética entre las capas no se pueden obtener lineas LH.

e Se propusieron arreglos reflectivos tipo espirafase basados en las SSF con fuerte
interaccion electromagnética entre las capas de una y tres capas. Los arreglos propuestos
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se caracterizaron por ser longitudinalmente mas compactos en comparacién con arreglos
que han sido reportados en [1]. El arreglo de una capa propuesto mide, desde la placa
reflectora hasta las ranuras, 0.625 mm, mientras que el reportado 2.627 mm, por lo tanto
que el arreglo propuesto es 4.2 veces mds delgado que el reportado. Para el caso del
arreglo de tres capas, el propuesto mide desde la primera capa hasta la placa reflectora
0.7809 mm vy el reportado 3.1411 mm, por lo que el primero es 4.3 veces mas delgado que
el segundo.

El arreglo de una capa propuesto, con elementos solo en el eje x, puede reflejar la onda
electromagnética, considerando una incidencia normal, hasta en un dngulo de elevacion
de 40° en una banda de 8 GHz con pérdidas por conversién menores a 1 dB, en
comparacion de los 5 GHz que presenta el arreglo reportado. Sin embargo, la banda de
ambos arreglos se reduce cuando la onda es reflejada en dngulos mayores a 40°. Con el
arreglo reportado se puede reflejar la onda hasta en 60° con coeficiente por conversion de
-0.76 dB y polarizacion cruzada de -15 dB. Con el arreglo propuesto se pueden obtener
angulos de hasta 56°, con pérdidas por conversion de 0.08 y polarizacién cruzada de -20
dB. Si bien con el arreglo reportado se puede un angulo un poco mas grande, cono el
propuesto se obtiene menor polarizacién cruzada.

Para los arreglos de tres capas se considera incidencia normal y 4.25 mm de periodo de la
celda unitaria. Con ambos arreglos, propuesto y el reportado, se pueden obtener angulos
de reflexion de hasta 40° en una banda de 8 GHz, con pérdidas por conversién menores a
1 dB. El arreglo propuesto presenta polarizacidon cruzada menor a -20 dB y el reportado
menor a -15 dB.

Las caracteristicas de ambos arreglos (de tres capas) se resumen en la tabla 1.

Arreglo reportado Arreglo propuesto
Banda=8 GHz Banda=8 GHz
PC=-15dB PC=-20dB
Angulo maximo=45° Angulo maximo=45°
Banda=7 GHz Banda=5.5 GHz
PC=-13dB PC=-17 dB
Angulo maximo=55° Angulo maximo=51°
Banda=1 GHz Banda=2 GHz
PC=-10dB PC=-18 dB
Angulo maximo=65° Angulo maximo=65°

Tabla 1.- caracteristicas de las ondas reflejadas por los arreglos de tres capas para diferentes angulos de
reflexion.

El arreglo propuesto presenta una pequefia banda de aproximadamente 2 GHz, con
frecuencia central en 33 GHz en la cual se mantiene una polarizacién cruzada por debajo
de -20 dB en todas las configuraciones del arreglo. En particular a 33.33 GHz se puede
obtener un dngulo de hasta 65° con pérdidas por conversién de 0.95 dB y polarizacion
cruzada por debajo de los -20 dB.
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e Si bien no se encontraron pruebas contundentes como para afirmar que las SSF multicapa
con fuerte interaccién electromagnética entre las capas se comporta como una linea de
transmisién LH, éstas dan la posibilidad de disefiar arreglos reflectivos que sean mucho
mas delgados que los reportados y que potencialmente podran reflejar la ondas incidente
con angulos de reflexion grandes, bajas pérdidas por conversiéon y baja polarizaciéon
cruzada.
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