UNIVERSIDAD NACIONAL AUTONOMA DE MEXICO

PROGRAMA DE MAESTRI'A’Y DOCTORADO EN
INGENIERIA

AVEN"MA DE
MEXICO

FACULTAD DE INGENIERIA

DESPLAZADOR DE FASE ELECTROMECANICO PARA
LA BANDA KA

T E S I S

QUE PARA OPTAR POR EL GRADO DE:
MAESTRO EN INGENIERIA

INGENIERIA ELECTRICA - TELECOMUNICACIONES

P R E S E N T A:

DANIEL SESENA MARTINEZ

ﬁ ENIERTS TUTOR:
- . DR. OLEKSANDR MARTYNYUK

2006



JURADO ASIGNADO

Presidente: Dr. Sergei Khotiaintsev
Secretario: Dr. Ramén Gutiérrez Castrejon
Vocal: Dr. Oleksandr Martynyuk

ler. Suplente: Dr. Volodymyr Svyryd

2do. Suplente: Dr. Jorge Rodriguez Cuevas

Lugar o lugares donde se realizd la tesis:

Ciudad Universitaria, México D.F.

TUTOR DE TESIS

Dr. Oleksandr Martynyuk

FIRMA



Dedicatoria

A mis padres:

Enedino Sesefia y  Sofia Martinez

Por todo el apoyo y amor que me han dado toda su vida. Porque siempre estdn en mi
mente y en mi corazon, y me siento afortunado a sus lado.



Agradecimientos

A la Universidad Nacional Auténoma de México con gratitud y amor por haberme
formado académicamente, ayudarme a alcanzar mis metas y haberme dado la oportunidad
de conocer a personas muy valiosas.

Al Consejo Nacional de Ciencia y Tecnologia (CONACYT) por el apoyo econémico
brindado y la motivacién que este representd en mis estudios.

Al Dr. Oleksandr Martynyuk por compartirme su tiempo, experiencia y conocimientos
que me han ayudado enormemente a fortalecer mi vocacion profesional. Pero sobre todo

por su excelente calidad personal y ser un gran amigo.

A todos los miembros del jurado por sus observaciones tan valiosas a este trabajo.



Indice General

INETOAUCCION. ... 1
CAPITULO T oo 4
Desplazadores de Fase en microondas ...........coceeveriieiiniieieniieienie e 4
1.1  DefiniciOn ¥ CONCEPLOS DASICOS ... ..ueerurireaurieetieeeiieeeiteeeteeesiteestteeeeeesnteesteeesneeeeseeesnseeenneas 4
1.2 Tipos de Desplazadores de faSe ........c..evieecuiiieiriiiieeeriiie et erre e sree e e eee e e esre e e e sareeeeenes 6
1.2.1 Desplazadores de fase MECANICOS........eeceeiuriieeeiiiieeiiiieeeeeireeeeerireeeeeirreeeeeerreeeesaenes 6
1.2.1.1 Desplazadores de fase mecanicos SIMPIES...........ccccvvereerriererriieeeeriieeeenennn 6
1.2.1.2 Desplazador de fase GIratorio.........ccceervreeerirreeenriiiieeeeiiiieeeeerreeessnneeesennnens 8
1.2.1.3 Desplazadores de fase diferenciales basados en guia de onda circular.......... 9
1.2.2  Desplazadores de fase de Ferrita..........cccvveireiiiriiiiiieiiiiee e 12

1.2.2.1 Conceptos fundamentales de los materiales ferrimagnéticos y su
interaccion con 1as Microondas...........ocuveecueririieenieeniie e 12
1.2.2.2 Desplazadores de fase de ferrita N0 reCiproCoS. ........eeecveeerveeeseeeerereenieeens 14
1.2.2.3 Desplazadores de fase de ferrita reCiproCos........ccuvvveervrreeeercrreeeerenreeeenenns 15
1.2.3 Desplazadores de fase basados en semiconductores..........c.ceeeeveeveeeeervreeeerceveeeesenn 16
1.2.3.1 Circuitos acopladores hibridos como desplazadores de fase...................... 17
1.2.3.2  Circuitos de lineas conmutadas como desplazadores de fase..................... 17
1.2.3.3  Circuitos de lineas de carga reactiva como desplazadores de fase............. 19
1.2.3.4 Circuitos T o 7 ( paso-altas - paso-bajas) como desplazadores de fase......20
1.2.3.5 Desplazadores de fase basados en diodo p-i-N........ccccecvveeerniiirernniineeennnnn. 21
1.2.3.6 Desplazadores de fase FET y la tecnologia monolitica..............ccccvvveennnne. 23
1.2.4  Desplazadores de fase MEMS..........cociiiiiiiiiiiiieieceee e 24
1.3 Aplicaciones de los desplazadores de fase ...........cooueruiiriinierieiiiienieniccceee e 25
1.3.1 Aplicacion en algunos dispositivos de microondas............cc.veeeeeevveeeervieeeesnveeeennnnes 25
1.3.1.1 Divisores de potencia Variables ............ccccevvuirveiniiniiiiienieniccceeese e 26
1.3.1.2 Matriz BULIET .....eiiiiiie et 30
1.3.1.3 Traslacion de frecuencia (modulador)..........cccvvveeeeiieeeeriieeeeniiee e, 29
1.3.2 Aplicaciones en Antenas en arreglo de fase..........eccveeeiiiiiiieniiieice e 30
1.3.2.1 Definicion de las antenas en arreglos de fase .........cccccevevvciveeerciieeennnnn. 30

1.3.2.2 Principios de operacion y principales caracteristicas de las antenas en
AITEEL0 A€ TASE ... eiiieiieeiie e 31
1.3.2.2.1 Principio de exploracion de fase..........cccceveeveveieinciiieencnieeenns 34
1.3.2.2.2 Principio de exploracion en el tiempo...........ccceeeeeeeerieeeneenee. 35
1.3.2.2.3 Escaneo de retraso de tiempo junto con fase.........c.ccceeeuvveennes 36
1.3.2.3 Sistemas de alimentacion para antenas en arreglo de fase...........c...cc.ee.... 36
1.3.2.4 Tipos de Antenas en arreglo de fase.........ccceveeviviieeniiieeeeiiiee e, 38
1.3.2.5 Principales aplicaciones de las antenas en arreglo de fase. ....................... 39

1.4 Criterios de se leccion del desplazador de fase para un arreglo de bajo costo y bajas

pérdidas en la banda Ka..........cccceoeviiiiiiiiiiiieecc e 41
1.5Conclusiones del Capittlo 1.........ooociiiiiiiiiiiiie e e et eeense e 45

NS (= 1103 2 T 46



CAPTEULO 2 .o 49
Fundamentos del desplazador de fase reflectivo basado en guia de onda circular y

propuesta de UNa NUEVA ESLIUCTUTA .......euieieriieieiieie sttt e sttt te et eeeneesteeneeseeenne e 49
2.1 Principales parametros de una guia de onda circular...........cocceveiiieniiiinie e 49
2.2 El principio de Fox de cambio de fase..........cccoviiiiiriiiieiriiiie it eeiiee et eereee e seree e 54
2.2.1 Elementos que conforman al desplazador de fase ajustable.............ccceeeeveriereninnnnne 54
2.2.1.1 Seccidn diferencial de 90° (A90°) .....cccevcuvireiiiriireiiiiiie e eiree e 55
2.2.1.2 Seccion diferencial de 180° (A180°) ..ecevvvieeiiiiiieeeiiee e 57
2.2.2  Operacion y caracteristicas del desplazador de fase ajustable ............ccocceevieennennne 58
2.3 Andlisis de las secciones diferencCiales...........oeouireiiiriiiiieriieeee et 63
2.3.1 Laplacade un cuarto de onda..........ccccuveieiiiiiiieiiiieieeiiee ettt e 63
232 Laplacade un medio de onda...........cooouiiieiriiiiiiiiiiiie et 66
2.4 El desplazador de fase refleCtiVo.......ccccuviiiiiiiiiiiiiiie e et 68
2.4.1  Antena tipo ESPITATASE. ....ccuvvireiriiiieeeiiiieeeriiteeeeiitee ettt e e ebteeeesbbeeeeenreeesennnreeeennees 68
2.4.2  Principio de operacion del desplazador de fase reflectivo..........coccveeeevciiiieiinieeeenns 69
243 Eldiafragma de cOntrol............ccceiieriiiiiiiiiiiiieeiiee ettt et 71
2.5 Propuetsa del desplazador de fase refleCtiVo........cccuviiiieiiiiieiiiiee e 72
2.6 Conclusiones del Capitulo 2.......cccvviiiiiiiiee et e rre e e stre e e e e err e e e e eaeraeeenenes 77
RETCICNCIAS. e 78
CaAPITULO 3 ..o 80
Analisis electromagnético del desplazador de fase reflectivo .......ccccoevevieiiniiciiieciie, 80
3.1 Conceptos matematicos importantes para el analisis de onda completa del desplazador de
BT (11 (<7012 Ao USRS OUSRPRSRPI 80
3.1.1 Conjunto ortogonal y ortonormal de funciones..............ccecvvveeevervieeencreeeeereee e 81
3.1.2  Serie de Fourier Generalizada..............cccveeeiieieiiieiiieeiiee et 82
3.1.3  Funciones de BeSSel........c.couiiiiiiiiiiiieeie e 83
3.1.4 Solucion de una ecuacion Integral por el método de momentos ...........cocueeveeerevernnene 87
3.2 Obtencion del modelo matematico del diafragma de control para la componente
perpendicular en la guia de onda circular acoplada. ...........ccoeeeiieriiieeniieniieeeee e 89
3.2.1 Solucion analitica a las integrales ] y Dy....oooueeeiieniii e, 99
3.2.2 Calculo del coeficiente de RefleXiOn...........cceeviuiieniiiiiiieeir e 105
3.2.3 Analisis del diafragma de control con sustrato dieléctrico .........cceeveeiriiiiniieinieenee 106
3.3 Obtencion del modelo matematico del diafragma de control para la componente paralela en
la guia de onda circular acoplada. ...........cceevveiiiiiiiiiiie e 110
3.3.1 Obtencion del coeficiente de refleXion ..........cooecvereiiiriiiiiiiie e 122
3.4 Andlisis del desplazador de fase refleCtiVo.........coeecviiiiiieiiiiiiiiiie et 123
3.5 Tratamiento numérico de los modelos MatemMAtiCOS .........cceeereieeiiieriieeciie e 128
3.6 Resultados de la SOIUCION NUMETICA ........eeeuiieiiiieiiei ettt 133
3.7 Conclusiones del capitilo 3........cccuviiiiiiiiiie et e e e e e e tr e e e e eenreeesrenreeenes 156

RO OTEIICIAS e e ettt ettt e e 156



CAPTEULO 4 ..o 157

Optimizacion del desplazador de fase reflectivo ........oc.ovieiieiiiiiiiiiiceeeeee e 157
4.1 Comparacion de las ventajas y desventajas del software implementado con el software

[o70) 5153 (o -1 LSS SRUPSRRR 157
4.2 Consideraciones para la optimizacion del desplazador de fase reflectivo...........ccoceeenneeeee. 159
4.3 Condicion final del dieléctrico en el desplazador de fase reflectivo..........cccveeveviieeiiiineen, 168
4.4 Estructura final del desplazador de fase reflectivo........cceeevierciieeniieiciiece e, 172
4.3 Conclusiones del Capitulo 4.........cccviieeriiiieeeeiiieeeeiiee e eereeeeerreeeeereeessnbaeesennreeessnnseeenns 178
| S (o3 3 1103 OSSPSR 179
CONCIUSIONES ...t 180

APENAICE oo 183



Resumen

En esta tesis se presenta el analisis electromagnético de un desplazador de fase reflectivo, basado
en una guia de onda circular para aplicacién en antenas en arreglo de fase pasivo de tipo
reflectivo. Se propuso una estructura bajo las condiciones de simplicidad y operabilidad en la
banda Ka, que responde a las necesidades actuales de investigacién para desplazadores de fase
de bajo costo y operacidén en altas frecuencias. La estructura propuesta contiene como elemento
principal, un diafragma de control en forma de apertura anular con cortos metdlicos y considera
el movimiento mecdnico por medio de micromotores para alcanzar distintos estados de fase en
la onda reflejada. Se llevé a cabo un andlisis de onda completa por medio del método de
momentos, apoyados en la aplicacion de las condiciones de frontera para la incidencia normal de
una onda polarizada circularmente que es reflejada de la estructura de manera controlada. Los
modelos matematicos obtenidos permitieron analizar distintas condiciones del dispositivo,
ademads de optimizar sus dimensiones por medio de un software desarrollado en base a dichos
modelos. Los resultados numéricos muestran que es posible alcanzar pedidas de insercion
menores a 0.5dB en un rango de frecuencias de 8 GHz en la banda Ka. Los modelos matematicos
se comprobaron y validaron mediante el empleo de un software comercial, el cual fue empleado
como complemento en la caracterizacion de algunos detalles finos de la estructura.



Introducciéon

El desplazador de fase es un componente de microondas de propdésito general, que es usado
en instrumentacion de microondas y en una gran variedad de sistemas de comunicaciones y radar.
Histdricamente, hasta la década de los 50’s, previo al desarrollo de la electronica casi todos los
desplazadores de fase eran de tipo mecanico. Afios después, los desplazadores de fase electronicos
asumieron una gran importancia, dada su utilidad potencial para satisfacer principalmente los
requerimientos en los sistemas de antenas en arreglo de fase. Aunque el desarrollo de desplazadores
de fase electronicos ha permitido su miniaturizacion en distintas formas y se abrieron nuevas
perspectivas tanto en aplicaciones militares como civiles, actualmente se tiene la necesidad de
implementar estos dispositivos a un bajo costo y de manera eficiente en frecuencias de la banda Ka.

Debido a la demanda para incrementar la capacidad de comunicacion satelital, se esta
llevando a cabo un rapido desarrollo de estos sistemas de comunicacion en la banda Ka, de manera
gue hay un creciente interés en la investigacién de las antenas en arreglo de fase en esta banda, al
ser estas antenas, elementos de gran importancia tanto en el satélite como en las terminales
receptoras por su caracteristica Unica de escaneo del haz principal. Ademas de las aplicaciones en
comunicaciones satelitales de banda ancha, las antenas en arreglo de fase tienen otras aplicaciones
tales como sistemas anticolision para vehiculos en movimiento, en navegacion maritima, control y
regulacion de trafico aéreo y aplicaciones militares para garantizar comunicaciones seguras y
secretas, ademas de radares de rastreo y blsqueda de blancos para vigilancia.

Las antenas en arreglo de fase estdn formadas por cientos o miles de elementos
independientes para llevar a cabo la exploracién del espacio circundante. Los elementos
individuales del arreglo son alimentados coherentemente imprimiendo un corrimiento de fase
determinado para dirigir el haz en una direccion deseada. Especialmente en la banda Ka, uno de los
mayores obstaculos que retrasa el disefio de las antenas en arreglo de fase es la ausencia de
desplazadores de fase rapidos y de bajo costo. Cada desplazador de fase puede costar tanto como
mil dblares y en un sistema que requiere diez mil elementos el costo del sistema del arreglo se
vuelve impresionante. La disipacion de potencia es otra consideracion importante dado que
usualmente se emplean amplificadores después de cada uno de los desplazadores de fase para
compensar por pérdidas de propagacion de la sefial o pérdidas de insercion. Ademas, para evitar el
sobrecalentamiento, a menudo la refrigeracion es aplicada en un sistema grande de antenas en
arreglo de fase que emplea circuitos activos para amplificacion y desplazamiento de fase.

Las antenas en arreglo de fase pasivos son una alternativa atractiva para los arreglos activos
debido a su bajo costo y disefio simple. Sin embargo, en los arreglos pasivos debe darse una
especial atencion en la optimizacion de los parametros de los desplazadores de fase, especialmente
hay requerimientos muy estrictos para las pérdidas de insercion. De esta manera, el desarrollo de
desplazadores de fase rapidos y de bajas pérdidas es de primaria importancia para el caso de los
arreglos de fase pasivos. A través de los afios, la exploracién electrénica de los arreglos se ha
realizado empleando una gran variedad de componentes electromecanicos y electronicos,
tradicionalmente los desplazadores de fase estan basados en ferrita, en diodo pin en la modalidad de
lineas conmutadas y en tecnologia monolitica. Sin embrago en ninguno de estos casos se ha
encontrado una forma de evitar las altas pérdidas de insercion a partir de la banda Ku. EI ejemplo
mas claro es el caso de los desplazadores basados en lineas conmutadas donde se emplea una
alimentacion colectiva en la conmutacion de dos lineas de transmision de longitud eléctrica distinta,



por lo que para lograr un angulo de corrimiento de fase grande, es necesaria una linea larga lo que
se traduce en alto costo, gran volumen, altas pérdidas y complejidad de integracion. Por ello un
esquema de alimentacion reflectivo es la mejor opcion para arreglos de fase en alta frecuencia al
presentar bajas perdidas ademas de ser simple.

Los arreglos reflectivos planares ofrecen una alternativa atractiva de estructuras de bajo
perfil, peso y costo, combinando algunas caracteristicas Gtiles de las antenas de reflector parabdlico
y mejorando otras debido a un proceso de fabricacién simple y mejores caracteristicas de
polarizacion cruzada. En su forma basica, un arreglo reflectivo consiste de un arreglo planar de
elementos radiadores, iluminados por una antena alimentadora. Cada elemento refleja la onda
incidente introduciendo un corrimiento de fase apropiado a fin de formar un frente de fase plano en
la onda reflejada en alguna direccion predefinida. Se usan diferentes métodos para establecer el
corrimiento de fase introducido por el elemento reflectivo en la onda reflejada. Uno de los méas
comunes son los parches de microcinta, cuyos elementos pueden ser lineales, duales o
circularmente polarizados.

Una alternativa interesante de los arreglos reflectivos de bajo costo son las antenas tipo
espirafase, que cuenta con elementos espirales que tienen diferentes rotaciones angulares y como
caracteristica particular un amplio ancho de banda. En su forma més bésica la antena espirafase es
una espiral de brazos multiples cuyo patron de fase es conmutado por medio de diodos para tener el
corrimiento de fase en la apertura deseada para explorar el haz de la antena. Se han analizado este
tipo de arreglos empleando anillos ranurados en el que se simula electrénicamente la rotacion de los
elementos de antena de polarizacion circular por medio de diodos pin, obteniéndose errores de fase
pequefios y pérdidas de insercion bajas.

Asi, es posible afirmar que el estado del arte de las antenas en arreglo de fase pasivos esta
limitado en sus aplicaciones por el costo, mas que cualquier otro factor. Por ello los objetivos de
este trabajo son:

e Proponer una estructura como desplazador de fase que asegure su operacion como elemento
integrado en antenas en arreglo de fase tipo reflectivo, ademéas de ser simple y por lo tanto de
bajo costo.

o Desarrollar los modelos matematicos de forma general y precisa que ayuden a predecir el
comportamiento de la estructura.

e Desarrollar un programa de computadora eficiente que permita disefiar y optimizar un
desplazador de fase, con alta confiabilidad y tolerancia.

¢ Proporcionar una referencia confiable, acerca de los elementos del arreglo cuando se requiera
implementar y realizar el anlisis correspondiente.

De esta manera, en este trabajo se propone una estructura fisica de un desplazador de fase
reflectivo basado en el principio espirafase, implementado en una guia de onda circular de acuerdo
al principio de operacion que utilizaron los primeros desplazadores de fase mecanicos, empleando
como elemento principal una apertura anular en forma de anillo ranurado que satisface las
condiciones de una superficie selectiva de frecuencia de este tipo. Ademas se propone realizar el
movimiento en cada elemento en forma mecanica por medio de micromotores, lo que se traduce en



mayor simplicidad y menor costo. Se realiza un analisis de onda completa por medio del cual se
obtienen modelos mateméticos que describen todas las condiciones de la estructura y es posible
optimizarla por medio de un software desarrollado de acuerdo a los modelos obtenidos.

En concreto, las aportaciones originales que en esta tesis se presentan son:

e Los modelos mateméticos que caracterizan a un desplazador de fase, basado en una guia de
onda circular y un diafragma de control basado en aperturas anulares con cortos.

e Un programa de computadora mediante el cual es posible caracterizar a la estructura de
manera rapida y con gran tolerancia.

En este trabajo se presenta en el capitulo uno, una descripcion de los desplazadores de fase
de microondas mas importantes en aplicacién a las antenas en arreglos de fase. Como resultado se
obtiene una comparacion completa entre todos los tipos de desplazadores de fase, que permite tener
una panoramica de las principales directrices que convergen hacia la decision de implementar un
desplazador de fase reflectivo basado en una guia de onda circular, como la mejor alternativa para
un arreglo de fase pasivo, de bajo costo y bajas pérdidas. Para el segundo capitulo se describe la
teoria completa que explica el principio de operacion del dispositivo, basado en el articulo original
donde se describié por primera vez al desplazador de fase mecanico de precision; esto permitid
tener las bases suficientes para proponer una nueva estructura de desplazador de fase mecanico para
arreglos pasivos con las ventajas ya mencionadas.

En el tercer capitulo se muestra un analisis matematico y desarrollo completo de los
modelos matematicos que describen al elemento. Esto implica el dominio de herramientas
matematicas y el conocimiento de solucidn de las ecuaciones de Maxwell de acuerdo a la aplicacion
de las condiciones de frontera del problema. Con ello se obtiene un conjunto de ecuaciones que
modelan al dispositivo las cuales se trasladaron a un software mediante la implementacién de un
programa de computadora 6ptimo y preciso. Con ayuda del programa implementado se obtuvieron
las dimensiones del dispositivo con mejores caracteristicas. En el capitulo cuatro, se presenta un
proceso de optimizaciéon de la estructura y se emplea un software de simulacién comercial para
cuantificar algunos detalles finos del disefio final.



Capitulo 1

Desplazadores de Fase en microondas

En este capitulo se muestra la necesidad de disefar, investigar e implementar desplazadores de
fase para antenas en arreglo de fase tipo pasivo en la banda Ka de frecuencias. Se describen los
desplazadores de fase méas importantes de aplicacién en microondas, con el objetivo de mostrar sus
principios de operacion a fin de establecer diferencias practicas, ventajas y desventajas que
permitan elegir una estructura optima en cuanto a pérdidas, simplicidad y costo.

Se inicia con la definicion de los parametros mas comunes involucrados en los desplazadores de
fase que generalmente son referencia para el disefio de estos dispositivos. Después, se explica de
forma clara y general las principales caracteristicas de los desplazadores de fase mas importantes,
resaltando sus fundamentos fisicos de operacion. De la misma manera, se describen las principales
aplicaciones de los desplazadores de fase en algunos dispositivos de microondas y en las antenas en
arreglo de fase. Adicionalmente a estas tiltimas, se presentan algunos aspectos basicos de la teoria
de arreglo de antenas que permiten formalizar y justificar un criterio de seleccion para un
desplazador de fase que corresponda a las necesidades planteadas en este trabajo.

1.1 Definicién y conceptos basicos

Un desplazador de fase es un dispositivo de propodsito general usado en una gran variedad de
sistemas de comunicaciones y de medicidon e instrumentacion de microondas. Basicamente, es un
dispositivo de dos puertos cuya funcion primordial es proveer un cambio en la fase de la sefial con
una atenuacion apenas perceptible. El retraso de fase experimentado por la sefial de microondas
entre los puertos de entrada y salida de un desplazador de fase se conoce como fase de insercion
del dispositivo. La figura 1.1 muestra de manera general un dispositivo de dos puertos, si V; es la
sefial de entrada en el puerto 1 y ¢ es la fase de insercion, asumiendo que el desplazador de fase

sea ideal, la sefial de salida en el puerto 2 esta dada por Vle_j ? . De esta manera, se puede decir

también que un desplazador de fase es usado para cambiar la fase del coeficiente de transmision
dentro de una red.

Figura 1.1. Dispositivo de dos puertos como un desplazador de fase



Por otra parte, para dos diferentes situaciones del desplazador de fase; las inserciones de fase son ¢,

y @, entonces el desplazamiento diferencial de fase presentado por el dispositivo esta dado por
A¢:¢z_¢1 (1-1)
A¢ Puede corresponder a un retraso o a un adelanto de fase diferencial, dependiendo del signo.

Un desplazador de fase ideal es reciproco y presenta la misma fase de insercion para cualquier
direccion de propagacion de la sefial de microondas, su matriz de dispersion se representa como

0 -i¢
S :L""” % } (1-2)

Es evidente que el desplazamiento de fase diferencial también permanece igual para ambas
direcciones de propagacion. También existen desplazadores de fase no reciprocos que presentan
diferentes fases de insercion para las ondas que viajan en direcciones opuestas, por lo que la matriz
de dispersion de un desplazador de fase ideal no reciproco esta dada por

0 e*j¢l

Los desplazadores de fase pueden ser analdgicos o digitales, los analdgicos permiten una
variacion continua del corrimiento de fase mientras que los digitales permiten una variaciéon en
pasos discretos. Un desplazador de fase digital generalmente consiste de una cascada de varios bits
con corrimientos de fase incrementados en pasos binarios.

Otro aspecto importante a tomar en cuenta es que en la practica, los desplazadores de fase
siempre exhiben una cierta cantidad de pérdidas. Las pérdidas por inserciéon de un dispositivo
normalmente se especifican en dB de acuerdo a

IL(dB) =20log,,|S,,| (1-4)

Donde S, es el coeficiente de transmision del puerto 1 al puerto 2.

También, en un desplazador de fase, la precision del corrimiento de fase es un parametro
esencial. Muchos factores pueden causar un error de fase, tales como una onda estacionaria,
propiedades del material con el que se fabrica el dispositivo asi como elementos externos para su
interconexién con otros elementos [1]. En caso de que el error de fase no se encuentre dentro de los
valores permitidos es necesario sintonizar la fase mediante métodos que nos permitan realizar un
buen ajuste.

Por ultimo, el desempefio eléctrico de un desplazador de fase generalmente es especificado en
términos de las pérdidas de insercion, ancho de banda de operacion, error de fase y capacidad de
manejo de potencia. En algunos suelen ser especificados el tiempo de conmutacion y la potencia de
actuacion. Para todas las aplicaciones es deseable tener pérdidas de insercion, potencia de



actuacion, y error de fase lo mas bajo posible. El tamafio fisico y peso del desplazador de fase debe
de ser minimizado para sistemas mdviles y aerotransportados, mientras que para sistemas con bases
en la tierra este requerimiento puede ser mas flexible [1].

1.2 Tipos de Desplazadores de fase

Los desplazadores de fase son principalmente clasificados como mecanicos o electronicos,
dependiendo en que si el control de la fase es alcanzado a través de un ajuste mecanico o
electronico. Los primeros en desarrollarse fueron los de tipo mecanico desde la década de los 40°s y
a partir de los 60’s empezaron a aparecer novedosos disefios electronicos que van desde el empleo
de diodos p-i-n y ferrita hasta los compatibles con la tecnologia monolitica de circuitos integrados.

Con el avance de los desplazadores de fase variables electronicamente, la importancia de los
desplazadores de fase mecanicos ha disminuido considerablemente. Dependiendo del medio o
mecanismo de control adoptado, los desplazadores de fase pueden ser clasificados como de ferrita,
dispositivos semiconductores o activos basados en FET. A continuacion se muestra una descripcion
de los desplazadores de fase mas importantes.

1.2.1 Desplazadores de fase mecanicos

En los desplazadores de fase variables mecanicamente el corrimiento de fase se alcanza al variar
la fase de insercion del dispositivo por sintonizaciéon mecanica. Idealmente el dispositivo debe ser
acoplado en ambos puertos de entrada y salida ademas de tener atenuacion cero. Los desplazadores
de fase mecanicos son de operacion analdgica y comtnmente construidos en una guia de onda
rectangular o circular, aunque también son usadas estructuras como el cable coaxial o la linea cinta.
La mayoria de los desplazadores de fase mecanicos son reciprocos y comparados con los
desplazadores de fase electronicos son robustos, simples de fabricar y tienen muy bajas pérdidas
ademas de que se presentan como una opcién de bajo costo. Por lo tanto estos son usados
extensamente en aplicaciones que no demandan un rapido cambio del corrimiento de fase.

1.2.1.1 Desplazadores de fase mecanicos simples

Uno de los desplazadores de fase mas sencillos y menos precisos se muestra en la figura 1.2, en
el cual se utiliza una lamina o barra hecha de un material dieléctrico. El grosor de la barra es
aproximadamente 0.1 de la base de la seccion transversal de la guia [7], el defasamiento maximo se
obtiene cuando la barra queda colocada en el centro de la guia ya que es en el centro donde la
intensidad del campo eléctrico es maximo (modo TE;,), mientras que es minimo cuando coincide
con la pared lateral.

Figura 1.2 Configuracion simple de un desplazador de fase mecanico
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El principio de operacion es simple y se basa en que en un medio de propagacion hecho de
material dieléctrico de bajas pérdidas cambia la velocidad de propagacion de una onda. Por lo tanto
la barra dieléctrica no atenua a la sefial dentro de la guia, pero si cambia su fase. Mientras mayor sea
la permitividad relativa del material dieléctrico, mayor serd el cambio de fase producido en la onda.

Ahora bien, una configuracion de mejor calidad de este tipo de desplazadores de fase se presenta
en la figura 1.3. El cual cuenta en el dieléctrico con transformadores de impedancia lisos. Donde el
movimiento transversal de la barra dieléctrica es facilitado por vastagos de soporte y tornillos
ajustables. Los vastagos pueden ser hechos ya sea de metal o dieléctrico de baja constante
dieléctrica y deben ser tan delgados como su resistencia mecéanica lo permita con el objeto de

minimizar la reflexion.
Salida
Barra dieléctrica /

(transformador liso)

Tornillo
- Ajustable

“Entrada

Figura 1.3 Desplazador de fase mecanico con transformador liso

Otro tipo de desplazadores de fase mecénicos sencillos son los lineales que generalmente son
realizados en cable coaxial y guias do onda. El principio de operacion de estos desplazadores de
fase consiste en que el corrimiento de fase sea directamente proporcional a un cambio en la
longitud eléctrica de la linea de transmision, es decir

Ap =B, ~1) (1-5)

En el caso del cable coaxial esto se logra con el uso de lineas coaxiales concéntricas que se
deslizan una con respecto a la otra [1]. La interfase entre las lineas concéntricas se lleva a cabo
eléctricamente en una unioén sin contacto por medio de un transformador A/4, como muestra la
figura 1.4
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Figura 1.4 Desplazador de fase lineal basado en cable coaxial



Para el caso de una guia de onda rectangular el procedimiento es muy parecido, el cambio en la
fase de la sefial se logra al deslizar una placa dieléctrica situada en el centro de la guia, entre placas
del mismo dieléctrico puestas desde las paredes superior e inferior de la guia de onda. En los
extremos de esta barra dieléctrica se encuentra un transformador tipo escalon con el fin de obtener
el acoplamiento de impedancias en la seccidon contenida de aire.

1.2.1.2 Desplazador de fase giratorio

Un desplazador de fase mecanico de mucha mayor precision consiste de tres secciones de guia
de onda circular, dos transiciones de guia de onda rectangular a circular y viceversa, ademas de dos
secciones extremas de guia rectangular, tal como muestra la figura 1.5. Se considera que el modo
fundamental TE;, que se propaga en la guia rectangular se transforma en el modo fundamental TE,
de la guia de onda circular, dentro de esta, una placa de material dieléctrico colocada en el centro de
longitud A/4 y que esta inclinada 45° con relacion al eje vertical, descompone en el inicio a la onda
original polarizada verticalmente en dos nuevas ondas polarizadas con inclinacion de 45° con
amplitud y fase idénticas. El campo eléctrico que coincide con el plano de la placa es retrasado con
relacion al campo perpendicular a la placa, conforme ambos avanzan hacia el otro extremo; a la
salida de la placa dieléctrica el defasamiento total entre ambas componentes de campo es de 90°. De
esta manera, la onda polarizada linealmente al inicio de la guia de onda rectangular se transforma al
final de la guia de onda circular en una onda de polarizaciéon circular izquierda o derecha
dependiendo de la inclinacion de la placa.

Figura 1.5 Desplazador de fase giratorio

De esta manera, una onda de polarizacién circular derecha entra al inicio de seccioén giratoria C2
que en su interior tiene ahora, una placa dieléctrica de longitud A/2, el efecto que tiene esta sobre las
componentes del campo eléctrico con polarizacion circular es similar al que se tuvo en la seccion
anterior con la placa de M4, solo que ahora el defasamiento entre ellas es de 180°. Este
defasamiento causa que la onda de polarizacion circular derecha al inicio de la seccion giratoria
salga con polarizacion circular izquierda y esta sera la onda de entrada en la ultima seccién circular
que es fija y con una placa dieléctrica de A/4. Al igual que la primera seccion, convierte la
polarizacion circular de nuevo a polarizacion lineal bajo el mismo principio.

Considerando que la seccion C, es girada sobre su eje un cierto angulo 6 con relacion al plano
horizontal, el defasamiento neto entre la componente del campo a la salida de C, y la componente a
la entrada de C, seria igual a 20 [7]. No hay limite en el rango del control de fase de como la
rotacion continua de la placa de A/2 causard una variacion continua en el corrimiento de fase.
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Los desplazadores de fase giratorios del tipo descrito anteriormente se encuentran
comercialmente disponibles. El dispositivo ofrece pérdidas de insercion muy bajas (menores a 1
dB) y provee una gran precision en posicionamiento y lectura para variaciones suaves. Por lo que
este dispositivo también es ampliamente usado en mediciones de microondas.

1.2.1.3 Desplazadores de fase diferenciales basados en guia de onda circular

Existen muchas aplicaciones donde solo es requerido un corrimiento de fase diferencial
constante como el que requieren las secciones C1 y C2 de la figura 1.5, algunas de las primeras
técnicas usadas en la construccion de estos dispositivos se obtuvieron al cargar una guia de onda
circular con irises capacitivos, vastagos mecanicos diametrales y placas dieléctricas. A continuacion
se describen los mas importantes.

La figura 1.6 nos muestra una guia de onda circular con dos aletas metalicas sujetadas a las
paredes de la guia de onda y extendidas axialmente a lo largo de la guia. Si estas aletas son bastante
delgadas, tienen un pequefio efecto en ondas en las que el campo eléctrico es perpendicular a estas.
Pero para ondas polarizadas paralelamente a las aletas, estas cargan a la guia con una capacitancia
en paralelo, por medio de esto no solo se reduce la impedancia caracteristica de la seccion si no que
también se decrementa la velocidad de fase de las ondas. En este sentido, las aletas producen un
efecto mucho mayor que el de un material dieléctrico de alta constante de permeabilidad cargando a
la guia de onda circular. Obviamente el desplazamiento diferencial de fase dependera de la longitud
de la seccion cargada y por ello la cantidad de carga que es establecida queda determinado
principalmente por el didmetro externo de las aletas. Las muescas cortadas al final de las aletas son
con el proposito de acoplar la impedancia de la linea cargada con la impedancia de la linea no
cargada, se trata de transformadores con longitud A./4.

Figura 1.6 Desplazador diferencial con carga capacitiva

Las aletas son muy simples de especificar mecanicamente y por lo tanto son secciones faciles de
fabricar. Probablemente no soportan grandes cantidades de potencia debido a la intensa
concentracion del campo en las periferias de los bordes de las aletas, sin embargo pueden tener una
capacidad de manejo de potencia de algunas decenas de kilowatts.

Otra forma de realizar un corrimiento de fase diferencial es insertando una placa de material
dieléctrico en una seccion de la guia de onda circular que se extienda a través de la guia
diametralmente como se muestra en la figura 1.7. Las ondas polarizadas perpendicularmente a la
placa seran atrasadas cierto grado, pero las ondas paralelas a la placa seran atrasadas mucho mas. Y
esta diferencia entre esas dos velocidades nos da el corrimiento diferencial de fase deseado.



En general el uso de dieléctricos de constante alta se prefiere porque permiten que la placa sea
hecha lo suficientemente delgada de manera que afecte muy poco a las ondas de polarizacion
transversal. Esto es importante ya que si estas ondas son afectadas insignificantemente el
acoplamiento de impedancias no es un problema al inicio y al final de la seccién para esta
polarizacién en particular. Para ondas polarizadas paralelamente con la placa habra una apreciable
transicion de impedancia a la entrada y a la salida de la placa por lo que debe ser cortada
cuidadosamente muescas que constituyan acoplamiento por medio de transformadores de
impedancia de un cuarto de longitud de onda.

Figura 1.7 Desplazador diferencial con placa dieléctrica

Los desplazadores de fase diferenciales que tuvieron grandes aplicaciones consisten de un filtro
en una seccion uniforme de una guia de onda circular a través de postes conductivos puestos
diametralmente en intervalos apropiados. Para una seccion con A¢g =90° toma la forma mostrada

en la figura 1.8 a junto con su circuito equivalente. Como se indica, para ondas cuyo campo
eléctrico es paralelo con los postes, los postes se comportan como inductancias paralelas a través de
una linea de transmision equivalente. La suceptancia de los postes es aproximadamente
proporcional a su diametro por lo tanto este valor es ajustado al valor deseado al escoger un
diametro correcto. Por ejemplo para una seccion con Ag=90° ambos postes deben tener una
suceptancia inductiva de dos veces la admitancia caracteristica de la guia de onda y deben estar
separados por 31,/8[8]. Bajo estas condiciones una onda polarizada paralelamente entrando en los
postes emergera con una fase adelantada de 90° en comparacion de que no estuvieran presentes los
postes.

=2
f— s —l
(o, O
— -2jQ -2jQ Carga
(e, O

Figura 1.8 Desplazador diferencial de 90° con postes metalicos y su circuito equivalente

Por otra parte, el estipular que los didmetros sean pequefios tiene una explicacion practica ya que
las ondas polarizadas perpendicularmente pasarian por la seccion sin saber que esta los postes
metalicos. Por consiguiente las ondas polarizadas paralelamente con los postes obtendran un
adelanto en fase de 90 grados con respecto a las ondas polarizadas en angulos rectos a los postes.
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Es importante mencionar también que esta seccion es equivalente a un filtro paso-banda por lo que
la transmision total de potencia solo se realiza en una frecuencia, por lo que fuera de esta frecuencia
central del filtro la fase diferencial se apartara del valor de 90° en un comportamiento similar como
sucede en un circuito resonante paralelo. Sin embargo esta seccion es de un comportamiento de
ancho de banda amplio [8]. Dado que la longitud de la seccidon no es un requerimiento importante
que influya en el factor de calidad o ancho de banda, el comportamiento de la frecuencia se mejora
al extender la seccion y usar 3 o mas barras o postes metalicos.

En la seccion, puede notarse la gran importancia que toman no solo los desplazadores de fase
diferenciales 90° si no también de 180°. Asi, cuando se quiere construir una seccion de A¢ =180°

es evidente que esto se logra con dos secciones de A¢ =90° conectadas en cascada con todas las

barras paralelas, sin embargo la fase diferencial sera mas grande que dos veces que la dada por una
sola seccion. Una simplificacion y gran ayuda se obtiene al poner las dos secciones juntas hasta que
las barras adyacentes ocupen el mismo lugar. Entonces estos postes son reemplazados por un solo
poste metalico cuya suceptancia es dos veces la de los postes originales. Par el caso de tener una
seccion con fase diferencial de 180° se tiene una seccion de tres postes en donde el poste central
tiene una admitancia de -4 y las de los extremos de -2 y estan separadas por una longitud de 32,/8
[8] tal como muestra la figura 1.9

Figura 1.9 Desplazador diferencial de 180° con postes metalicos

En la construccion de estas secciones de elementos reactivos, no se tiene la restriccion de que
sean solo de tipo inductivo, también lo pueden ser de tipo capacitivo, en este caso los postes
diametrales estarian cortados por el centro teniendo una cierta longitud de espaciamiento que
influye en la determinacion de la suceptancia capacitiva. Para este caso se tendrian incluso ventajas
ya que al ajustar diametros del cilindro metalico y el espaciamiento para obtener una suceptancia
capacitiva igual a dos veces la admitancia caracteristica de la guia de onda, las bujias tendrian que
estar puestas a A,/8 en comparacion con el espaciamiento de 3A,/8 para los elementos inductivos.
Sin embargo en realidad los elementos capacitivos que son puestos muy cerca influye el
acoplamiento mutuo entre los elementos lo que resulta en un comportamiento distinto a lo esperado
y como consecuencia es necesario espaciar los elementos capacitivos una distancia de 5A,/8[8].

Finalmente con relacion a los dispositivos de fase diferencial podemos dar algunas
comparaciones y decir que los de elementos reactivos se prefieren sobre los de seccion extendida
(figuras 1.6 y 1.7) ya que fisicamente son mas cortos y aunque podrian tener desventaja con
relacion a las caracteristicas de frecuencia se puede mejorar incrementando el nimero de elementos
reactivos. Por otro lado los de seccion extendida tienen la ventaja de que son sencillos de construir.
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1.2.2 Desplazadores de fase de Ferrita

La operacion basica de todos los dispositivos de ferrita es la interaccion entre las ondas
electromagnéticas y el momento angular de los electrones (spin electron) en una ferrita magnetizada
donde la permeabilidad magnética toma forma de un tensor cuyos elementos estan en funcion del
campo magnético aplicado, tal como se describird mas adelante. Cuando la magnitud o direccion
del campo magnético aplicado se cambia, la permeabilidad de la ferrita cambia también, por lo que
se modifica la constante de propagacion de la onda electromagnética. El corrimiento de fase surge
como una consecuencia del cambio en la constante de propagacion provocado por la aplicacion del
campo magnético controlado electronicamente. Los desplazadores de fase de ferrita han sido
realizados en su mayor parte en geometrias de guia de onda. Estos desplazadores de fase pueden ser
disefiados para operar ya sea en modo digital o analdgico y con caracteristicas reciprocas o no
reciprocas.

1.2.2.1 Conceptos fundamentales de los materiales ferrimagnéticos y su
interaccién con las microondas

Para comprender el funcionamiento de una material ferrimagnético en microondas es necesario
conocer algunos conceptos fundamentales acerca de estos materiales que a continuacion se
describen.

La respuesta magnética de un material puede ser comparada con la de otros al considerar sus
susceptibilidad y= M/H y permeabilidad u=B/H, donde H es la intensidad del campo magnético, M
es la magnetizacion en el material, y B es la induccion magnética. M y B estan expresados en
unidades de la densidad de flujo magnético ( wn/m*). La permeabilidad relativa u, = u / pup y la
susceptibilidad relativa y, = y / 1y son parametros adimensionales, donde x, es la permeabilidad del
espacio libre.

- -

5
En un material magnético los vectores B, M y H se relacionan como:

—

B=p, H+ M = 1, (1+ 2, )H = py 1, H (1.6)

En los materiales ferrimagnéticos el momento atomico es debido principalmente al giro del
electron (spinning electron) ya que el momento orbital es suprimido por los campos electrostaticos
de la estructura cristalina del material [1]. Estos momentos atdmicos pueden imaginarse como
dipolos magnéticos. El intercambio de fuerzas dentro del material alineando con estos dipolos
magnéticos produce un espontaneo y colectivo comportamiento atémico [1].

Los materiales ferrimagnéticos son basicamente compuestos o aleaciones que tienen por lo
menos dos diferentes especies de atomos o iones, que tienen diferentes momentos. El
Ferrimagnetismo ocurre cuando los intercambios de fuerzas son negativos [1]. En cada subenrrejado
magnético los momentos atémicos son directamente opuestos y diferentes en magnitud,
originandose un momento magnético neto. En los materiales ferrimagnéticos la interaccion toma
lugar entre los campos electromagnéticos y el giro de los electrones (spinning electron). Estos
materiales tienen una permeabilidad alta, las ferritas y granates son ejemplos de materiales
ferrimagnéticos.
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Esencialmente las propiedades eléctricas de las ferritas son las mismas que la de los metales
ferromagnéticos tales como la plata el oro y el cobre, sin embargo, sus resistividades son del orden
de 10" mas grandes que la resistividad de los metales mencionados. Debido a sus bajas pérdidas,
las microondas pueden propagarse en un medio de ferrita con una atenuacion muy pequeia. La
interaccion entre las ferritas y las microondas aumenta la rotaciéon de Faraday y otras propiedades
no reciprocas, dichas propiedades son utilizadas en la realizacion de muchos dispositivos de
microondas pasivos como desplazadores de fase, circuladores, aisladores y atenuadores.

El proceso de magnetizacion en ferritas puede ser obtenido al tratar el momento angular del
electron como un giroscopio en un analisis completo de tal movimiento (spinning electron),

N
afectado por un campo magnético estatico H, que provoca un dipolo magnético debido a la
presencia de la llamada frecuencia giromagnética de resonancia [1]. De esta manera, se obtiene el

N
torque de dicho dipolo y ademas el vector de magnetizacion por unidad de volumen M,
obteniéndose asi una ecuacion clasica en el analisis para dispositivos de ferrita conocida como la
ecuacion de magnetizacion

N

—df =7/(]\_/>[><Itl)) (1-7)

Donde y se conoce como el radio giromagnético que relaciona al momento magnético y al momento
angular de un electron [1].

Cuando un campo magnético DC se aplica a un medio de ferrita su permeabilidad se asume
como un tensor para sefiales de microondas. Para derivar esta forma tensorial se considera un medio
infinito de ferrita magnetizada a saturacién por un campo magnético estatico H, aplicado en la
direccion z. (La saturacion se refiere a que conforme aumenta la intensidad del campo H, mas
momentos dipolares magnéticos se alinearan con H, hasta que todos estén alineados y M alcanza
un limite superior y entonces se dice que el material estd magnéticamente saturado) bajo estas
condiciones y con la ayuda de la ecuacion (1-7) se obtiene que el tensor de permeabilidad de la
ferrita magnetizada en saturacion en la direccion z esta dado por [1]

u —jk 0
[l=|jx u 0 (1-8)
0 0 4
Donde
W,
U= y0[1+2()”’2j (1-9)
0, -0
Y
lLlOa)a)m
K=—"—"T—"— 1-10
(0 ~) o
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Donde las variables w, wy, y w,, son las frecuencias aplicadas, de presesion y de magnetizacion
respectivamente [1]. En los desplazadores de fase de ferrita, la ferrita generalmente es magnetizada
ya sea en la direccion paralela o perpendicular de propagacion. Al considerar el primero de estos
casos por medio de las ecuaciones de Maxwell, contemplando a la permeabilidad como ( 1-8) para
el caso de la magnetizacion longitudinal es decir que el campo estatico magnético H, esta orientado
a lo largo de la direccion z que es la misma que la direccion de propagacion de la onda plana se

obtienen dos distintas constantes de propagacion dadas por B, =w\Je(u—-x) Y S =w./s(u+kK),

con una orientacion de los campos E, = -jE, y E, = jE, respectivamente. De esta manera, . y f.
corresponden a las ondas con polarizacion circular derecha e izquierda con una permeabilidad
escalar distinta.

Por lo tanto, en un medio infinito de ferrita magnetizado en la direccion z los modos normales de
propagacion a lo largo de la direccidon de propagacion son modos con polarizacion circular derecha
e izquierda. Ahora, considerando una onda TEM linealmente polarizada a lo largo del eje x en z =0
viajando en una ferrita magnetizada se encuentran dos ondas viajando con diferentes constantes de
propagacion que al atravesar una cierta longitud /, las dos ondas circularmente polarizadas
experimentan un cambio de fase dado por S,/ y ./ .Como efecto se produce una onda linealmente
polarizada con su plano de polarizacion rotado por un angulo € con respecto a las onda incidentes,
el angulo de rotacion esta dado por

0= B~ = (Ju=r = [l (1-11)

Este fenomeno es llamado Rotacion de Faraday, el efecto no es reciproco dado que si la
direccion de propagacion fuera invertida en z = [, el plano de polarizacion de la onda resultante
linealmente polarizada continuaria girando en al misma direcciéon. Entonces cuando la onda
regresara a z = ( se crearia una nueva direccion de polarizacion en un angulo igual a 26.

1.2.2.2 Desplazadores de fase de ferrita no reciprocos

Los desplazadores de fase no reciprocos de ferrita hacen uso de la interaccion entre el campo
magnético circularmente polarizado y los momentos magnéticos cuando la polarizacion del campo
estd orientada ortogonal al plano de polarizacion circular [6]. Generalmente se disefian en
geometrias de guias de onda circular y mayormente en rectangular.

Muchos disefios de desplazadores de fase en guias de onda son derivados del desplazador de fase
no reciproco basado en la rotacion de Faraday que se muestra en la figura 1.10. En la operacion de
este dispositivo un modo TEq entra a la guia de onda rectangular y a la salida es convertida a un
modo TE;; de una guia de onda circular con una seccion de transicion corta. Entonces una placa
dieléctrica de cuarto de onda orientada 45° del vector de campo eléctrico convierte la onda en una
de polarizacion circular derecha al suministrar una diferencia de fase de 90° entre las componentes
del campo que son paralelas y perpendiculares a la placa. En la region cargada con ferrita la fase
retrasada es .z que puede ser controlado por la intensidad del campo polarizado. La segunda placa
de un cuarto de onda devuelve un campo linealmente polarizado. Como es de esperarse, la
operacion es similar para una onda que entra por al derecha excepto porque ahora el retraso de fase
es fz; el corrimiento de fase es no reciproco. La barra de ferrita es polarizada longitudinalmente en
la direccidn de propagacion con un solenoide.
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Figura 1.10 Desplazador de fase no reciproco basado en al rotacion de Faraday

Los desplazadores de fase no reciprocos mayormente utilizados son los conocidos como
desplazadores de fase toroidales los cuales generalmente estan basados en guias de onda rectangular
[4]. Tal como muestra la figura 1.11, este dispositivo consiste de un nuacleo de ferrita
simétricamente puesto en la guia de onda con un alambre de polarizacion que pasa por su centro.
Cuando la ferrita es magnetizada, la magnetizacion de las paredes del toroide es directamente
opuesta y perpendicular al plano de polarizacion circular de los campos. Se encuentra que existe
una fuerte interaccion entre los campos y la ferrita. En principio, tal geometria puede ser usada para
suministrar un corrimiento de fase variable analdgico al variar la corriente de polarizacion. Sin
embargo, una técnica mas util emplea el principio de la histéresis magnética de la ferrita para
proveer un corrimiento de fase que puede ser conmutado entre dos valores, es decir un
comportamiento digital.

[=—

Linea de
Polarizacion

Ferrita
Toriodal

Figura 1.11 Desplazador de fase Toroidal

1.2.2.3 Desplazadores de fase de ferrita reciprocos

Los desplazadores de fase practicos reciprocos consisten de una barra de ferrita
longitudinalmente magnetizada cargando ya sea parcial o completamente una seccion de guia de
onda circular o rectangular, donde el corrimiento de fase generalmente se controla al variar la
intensidad del campo magnético aplicado o al rotar un campo magnético de polarizacion constante.

El desplazador de fase Reggia-Spencer es uno de los desplazadores practicos mas populares. Este
es un dispositivo analdgico que consiste de una barra de ferrita magnetizada longitudinalmente
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puesta en el centro de una guia de onda rectangular estandar excitada con el modo TE,,. La barra de
ferrita es sujetada por un soporte de teflon, la polarizacion del campo magnético es suministrada por
un solenoide alrededor de la guia de onda [4],[6]. El acoplamiento de impedancias de la guia
cargada con la ferrita a la guia de onda rectangular estindar es por medio de transformadores lisos
como se muestra en la figura 1.12. Fisicamente, un modo TE;, el modo dominante que entra a la
guia de onda rectangular al propagarse a través de la ferrita es distorsionado como un modo hibrido.
En la frecuencia, justo debajo de la frecuencia de corte del modo hibrido, una significante cantidad
de energia existe ademas de que la rotacion de Faraday es suprimida. En este rango de frecuencias,
grandes desplazamientos de fase reciprocos ocurren en longitudes relativamente cortas. Sin
embargo, cerca de la frecuencia de corte donde el modo hibrido comienza a propagarse ocurre la
rotacion de Faraday con lo que este dispositivo tiene una clara dependencia con la frecuencia lo que
en ocasiones resulta impractico.

Barra de
Ferrita

Bobina polarizada

Figura 1.12 Desplazador de fase Regia Spencer

Por lo anterior, los desplazadores reciprocos de ferrita mayormente usados estdn basados en el
principio de la rotacion de Faraday, como se menciond para el caso de los desplazadores no
reciprocos, este dispositivo emplea la interaccion entre una onda circularmente polarizada y una
ferrita longitudinalmente magnetizada y que tal interaccion es no reciproca. Para hacerla reciproca
generalmente se incorporan polarizadores circulares no reciprocos en ambas salidas del dispositivo
0 en otros casos se disefian placas de un cuarto de onda no reciprocas, ambos métodos propician
que en cualquier plano transversal de la guia los campos magnéticos giraran en el mismo sentido sin
importar la direccion de propagacién de la onda

1.2.3 Desplazadores de fase basados en semiconductores

Estos desplazadores de fase son todos reciprocos por naturaleza pero pueden ser clasificados
como digitales o analdgicos dependiendo si el elemento de control es usado como un switch
electronico o una reactancia variable continuamente. Ejemplos de dispositivos que pueden actuar
como interruptores electronicos son los diodos p-i-n y GaAs FET. El diodo PIN se emplea
mayormente en desplazadores de fase hibridos planares y el FET en desplazadores de fase
monoliticos.

Un dispositivo ideal de conmutacién basicamente posee dos estados, un corto circuito y un
circuito abierto, en la practica estos dos estados se realizan con una gran aproximacion por medio de
un dispositivo de control de un semiconductor de microondas. Por medio de estos pueden generarse
diferentes configuraciones de circuitos que desplazan la fase, a continuacion se describen los mas
comunes.
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1.2.3.1 Circuitos acopladores hibridos como desplazadores de fase

El desplazador de fase hibrido acoplado hace uso de un acoplador direccional tipo puente hibrido
a 90° con sus dos puertos terminados en redes simétricas de fase controlable. La figura 1.13 muestra
un esquema general de este dispositivo. Las redes reflectivas que comtiinmente se utilizan son lineas
de transmision terminadas en circuito abierto, corto circuito, elementos concentrados y un switch o
interruptor. El acoplador direccional divide la sefial de entrada en partes iguales en los puertos de
salida 3 y 4 pero con una diferencia de fase de 90°.

® 3

(D) o—<e— _ 3dB.90°
Redes
Reflectivas
@ :l / Idénticas
Acoplador Hibrido
® D

Figura 1.13 Configuracion del desplazador de fase hibrido acoplado

Las sefiales que se reflejan de las dos terminaciones simétricas se suman en el puerto 2 pero se
cancelan al llegar al puertol. La figura 1.14 nos muestra una configuracion de este circuito, usando
lineas de transmision terminadas en corto como circuito reflectivo, donde claramente el corrimiento
de fase corresponde a la longitud de trayectoria adicional recorrida por la sefal entre los dos estados
de conmutacion.

112

3dB, 90° |

f l Corto Circuito

®

Acoplador Hibrido I

f lCorto Circuito
Ap=pl

©)

Figura 1.14 Desplazador de fase hibrido terminado en corto circuito

Los acopladores direccionales tipo puente se realizan comiinmente en circuitos planares bajo
distintas configuraciones que para obtener la diferencia de fase deseada de 90° entre las sefales de
salida, el plano de referencia de uno de los puertos de salida es extendido por una distancia de A/4.
Una de las principales ventajas de este desplazador de fase es que utiliza unicamente dos diodos por
bit.

1.2.3.2 Circuitos de lineas conmutadas como desplazadores de fase

El desplazador de fase de linea conmutada es un circuito de retraso en el que el corrimiento de
fase se obtiene al conmutar entre dos secciones de linea de transmision de diferentes longitudes. La
figura 1.15 nos ilustra este concepto, donde se observa que el corrimiento de fase se obtiene al
conmutar la sefial entre dos caminos con longitud diferente /, y (/y+!). Asi, el corrimiento de fase
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corresponde al retraso S/ dado por el recorrido adicional, donde S es la constante de propagacion en
el medio.

1+,

Ag=pl

| I |
Figura 1.15 Circuito de linea conmutada

Puede existir una gran cantidad de configuraciones de este dispositivo, como la mostrada en la
figura 1.16 conocida como configuraciéon en serie en el cual, cuando los conmutadores S; y S;
estan cerrados y S, y S, abiertos la transmision es a través de la longitud de la trayectoria /.
Cuando los estados de conmutacion son invertidos, la transmision es a través de la longitud de la
trayectoria superior /,. El corrimiento de fase A¢ entre los dos estados de conmutacién es

simplemente S (1,-/;). Se asume que todas las lineas de transmision son idénticas y todas tienen el
mismo valor de f y de impedancia caracteristica Z). En la practica, una desventaja de este
desplazador de fase ocurre cuando los diodos usados no son ideales esto porque en una frecuencia
en la cual la longitud de la trayectoria desconectada es de longitud A/2, la linea se vuelve resonante.
Con esto, las fases se suman de tal manera que reflejan la potencia incidente hacia el generador.
Entonces si no se cuenta con los diodos de suficiente calidad el problema se puede resolver al
conectar secciones de linea de transmision de longitud A/4 terminadas en corto circuito tanto en la
entrada y salida para cada conmutador.

s
Zo

, \52 s, f ,
O—A B 0

Entrada S s Salida
1 1

Zo
I

Figura 1.16 Circuito de Linea conmutada en configuracion serie

Sin embargo esta configuracion cuenta con algunas ventajas interesantes como el ser un circuito
compacto, los conductores pueden ser fabricados con tecnologia planar generalmente por medio de
microcinta necesitando cuatro conmutadores por bit.
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1.2.3.3 Circuitos de lineas de carga reactiva como desplazadores de fase

El desplazador de fase con linea cargada mostrado en la figura 1.17 usa reactancias conmutadas
controladas por un diodo puestas alrededor de un cuarto de longitud de onda de separacion en una
linea de transmision. Esta separacion garantiza la cancelacion mutua de reflexiones debida al par de
suceptancias en la entrada, con tal de que la magnitud de la suceptancia(o reactancia en caso de ser
una configuracion de reactancias en serie) sea pequefia comparada con la impedancia caracteristica
Zy de la linea. Esta caracteristica induce a una seccion del desplazador de fase con buen
acoplamiento en ambos estados de control sin importar el valor o signo de la suceptancia. Por otra
parte al cargar a la linea de transmision con elementos capacitivos en paralelo se incrementa la
longitud eléctrica de la linea de transmision mientras que cargandolas con elementos inductivos se
acorta. Asi conmutando de un par de elementos inductivos a capacitivos efectivamente se
incrementa la longitud eléctrica y con ello se logra un corrimiento de fase diferencial.

l— 1714 ——]

Z

B, = BZ,

0 p fi ®—
Ll

Figura 1.17 Desplazador de fase en configuracion de circuito de linea de carga reactiva

Convencionalmente este dispositivo se analiza por medio de matrices ABCD. Considerando el
circuito cargado en paralelo con conmutadores conectados a las suceptancias B; como se muestra en
la figura 1.18. Se obtiene la matriz ABCD de toda la red y a partir de esta el corrimiento de fase
dado por [2]:

A¢:2tan_l Bile (1-12)
1-0.58,

Donde B,, =B,Z, =B, /Y, es la suceptancia normalizada. Cabe sefialar que este desplazador

de fase es particularmente 1til para corrimientos pequefios de fase hasta 45°. Esto es debido al
hecho de que la magnitud de la suceptancia debe de permanecer pequefia para un buen
acoplamiento en la entrada sobre una banda de frecuencias deseada.

e—— 0 —

Figura 1.18 Estado de conexion 1 del modelo de linea cargada en paralelo
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1.2.3.4 Circuitos T o 1 ( paso-altas - paso-bajas) como desplazadores de fase

Muchos de los circuitos de defasaje involucran longitudes de linea de transmision ya sea para el
espacio del dispositivo conmutador usado para proveer el corrimiento de fase o para lograr un
acoplamiento de transmisién de la terminal reflectiva. En altas frecuencias esto es realmente una
ventaja ya que los diodos son de tamafio finito y requieren de un espacio fisico, sin embargo en muy
bajas frecuencias como por ejemplo en la banda UHF las lineas de transmision de gran longitud da
como resultado un circuito de gran dimension y costo [21]. Para estos casos se prefiere usar un
circuito de tres elementos conocido como “paso altas-paso bajas” que suelen ser implementados
mediante circuitos T o @ , sin embargo son mayormente usados los de tipo 7 ,en la figura 1.19 se
muestra uno de este tipo.

@O ——

%

Figura 1.19 Desplazador de fase en ;onﬁguracién paso altas-paso bajas

Esencialmente, el funcionamiento de este circuito es similar al desplazador de linea cargada la
capacitancia en paralelo y las inductancias en paralelo incrementan la longitud eléctrica y viceversa.
Sin embargo, la linea de longitud A/4 se reemplaza por una reactancia conmutable lo que da como
resultado tener un circuito mas compactos aunque con la desventaja de que al menos un diodo
estara en serie con la linea que usualmente es independiente del voltaje de polarizacion,
complicandose por lo tanto la polarizacion(voltaje) y disipacién térmica.

Como en el caso del desplazador de linea cargada, se emplea un analisis por medio de matrices
ABCD se encuentra que el corrimiento de fase esta dado por [2]

(1-13)

Aj 2tan_{_ B, +2X, —BN)(;}

2(1-B,X,)

Donde Xy y By representan la reactancia y suceptancia normalizada respectivamente, que para el
caso de la configuracion tipo 7 estan dados por [2]

_ | A2 -
X, —sm( 5 j (1-14)
_ Ag -
B, —tan( ) j (1-15)
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1.2.3.5 Desplazadores de fase basados en diodo p-i-n

Los diodos PIN son basicamente por naturaleza, digitales. La funcién de un diodo p-i-n es actuar
como un conmutador electronico entre los estados de polarizacion fijos de directa e inversa. Todas
las configuraciones de desplazadores de fase descritas anteriormente pueden ser usadas para
construir desplazadores de fase de diodo p-i-n al reemplazar los conmutadores ideales por diodos
p-i-n practicos

El modelo del diodo p-i-n consiste de tres zonas en un solo chip de silicio, las regiones P y N
altamente dopadas estan separadas por una region de alta resistividad intrinseca (region I). La figura
1.20 muestra un diagrama esquematico de un diodo PIN asi como su caracteristica tipica de voltaje-
corriente en DC. La caracteristica en AC de un diodo p-i-n en bajas frecuencias es la misma que la
de un diodo p-n, tal comportamiento es determinado por las caracteristicas de voltaje corriente en
DC dando lugar a la rectificacion. Por otro lado, el comportamiento del diodo PIN en frecuencias de
microondas es totalmente diferente que para un diodo p-n. El diodo p-i-n pude ser usado como un
conmutador (switch) cuando opera entre los estados fijos de polarizacion de directa e inversa para la
conmutacion de sefiales de microondas.

Al

Voltaje de
ruptura

_\IIB > v

Figura 1.20 Diodo PIN y su caracteristica de voltaje y corriente en DC

Cuando un voltaje de directa se aplica al diodo p-i-n, las cargas libres de las regiones P y N
fluyen a la region / por lo que la convierten en un medio conductivo, entonces el diodo se comporta
esencialmente como un corto circuito y cualquier sefial de microondas superpuesta en esta pasa sin
reflexién alguna. Por otra parte cuando se aplica un voltaje de polarizacioén inverso la regién / se
vacia completamente de portadores de carga y el diodo se comporta virtualmente como un circuito
abierto con una reactancia capacitiva grande.

Para una sefial de microondas superpuesta en el voltaje de DC el periodo de tiempo del semiciclo
positivo es tan corto comparado con el tiempo de vida de los portadores de carga, con lo que se
asegura que no puede haber conduccion a través de la region / y por lo tanto para sefiales de
microondas el diodo p-i-n actua como un dispositivo lineal en el cual la impedancia es determinada
por la pendiente de la caracteristica en DC en un punto de operacion. EI modelo eléctrico de un
diodo para la polarizacion en directa se representa por una resistencia con valores en el rango de
0.2Q y 5Q. Mientras que para la polarizacion en inversa el modelo es una resistencia alrededor de
20 kQ con una capacitancia en paralelo de 0.01 pF a 2 pF. Ademas en aun analisis completo al
modelo se le adiciona una capacitancia, una inductancia y resistencia parasita debida al encapsulado
pero se requiere que sean de valores no muy significativos para que no se tomen en cuenta.
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Comunmente los desplazadores de fase basados en diodos p-i-n se construyen en la geometria de
la linea microcinta mediante la tecnologia hibrida. En aplicaciones donde se requieren
desplazadores de fase multibits generalmente se usan las configuraciones de linea conmutada,
acoplador hibrido y linea cargada. El determinar cual configuracion utilizar depende de factores
tales como la capacidad del manejo de potencia, perdidas de insercion, complejidad del circuito y
tamafio. Se han encontrado algunas expresiones [2] con el objetivo de evaluar la capacidad de
potencia pico y las pérdidas de insercion, estas expresiones son por cada bit.

Para la linea conmutada

A 2
P= Vs (1-16)
2Z,
y
a(dB) = 17.4L (1-17)
Para el acoplador hibrido
A 2
P= V—”’A (1-18)
47, sin’ A9
2
y
a(dB) = 17.4LsinA—¢ (1-19)
f. 2
Para la linea cargada
A 2
P= V—"A (1-20)
87, sin’ Ag
2
y
a(dB) = 17.4LtanA—¢ (1-21)
foo 2

Donde V;, el voltaje pico de la sefial y f. es la frecuencia de corte del diodo p-i-n. Algunas
conclusiones importantes de estas expresiones son que los desplazadores en configuracion de linea
conmutada no dependen del corrimiento de fase requerido, sin embargo requieren de cuatro diodos
por cada bit, caso contrario al que presenta la configuracion de acoplador hibrido donde solo son
requeridos dos diodos. Sin embargo cada configuracion tiene su propia aplicacion ya que para
desplazadores de fase de 180° se utilizan los de linea conmutada, mientras que para los
desplazadores de 90° y 45° presentan un mejor rendimiento la configuracion de acoplador hibrido,
mientras que los de linea cargada se han adaptado para retrasos de 22.5° y11.25°,

Con diodos p-i-n estos tres circuitos son utilizados en desplazadores de fase multibit requeridos
en aplicaciones de arreglos de antenas. Sobre el rango de frecuencias que abarca de la banda L a la
banda Ku las pérdidas de insercion estan en el rango aproximadamente de 0.7 a 1.8 dB [2]. Por otra
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parte, la velocidad de conmutacién de un desplazador de fase basado en diodo p-i-n es menor que
1 us. Mientras que la limitacion en potencia estd determinada principalmente por el voltaje de
ruptura del diodo y la potencia promedio que puede manejar esta determinado por las
caracteristicas térmicas del diodo y la eficiencia de disipacion de calor. La potencia pico esta en el
orden de algunas decenas de Kilowatts y la potencia promedio en algunos cientos de Watts.

1.2.3.6 Desplazadores de fase FET y la tecnologia monolitica

El transistor de efecto de campo (FET) es un dispositivo de tres terminales tal como muestra la
figura 1.21. Este es usado como un switch de dos terminales (entre la fuente y el drenaje) al aplicar
un voltaje en la compuerta. Con un voltaje de polarizacion negativo (mas grande en magnitud que el

voltaje de pinch off ‘Vg‘ > ‘VP‘) en la compuerta, el conmutador FET representa un estado de alta

impedancia (estado apagado del conmutador), y con un cero de voltaje, este representa un estado de
baja impedancia (estado prendido del conmutador). Como se mostrdé anteriormente en el estado
apagado, el diodo p-i-n presenta una alta reactancia capacitiva, mientras un FET presenta una alta
resistencia en paralelo pero con una reactancia capacitiva del orden de 50 Q en la banda de
frecuencia X, por lo tanto para alcanzar la accion de conmutacion, esta capacitancia Entra En
resonancia con una inductancia externa o su efecto es incluida en las secciones de acoplamiento de
impedancia.
< 3

T,
s

Polarizacién O—G

Figura 1.21 Esquema del transistor de efecto de campo

Al igual que para los desplazadores basados en diodo p-i-n, todas las configuraciones de
circuitos descritas anteriormente que fueron considerados en la implementacion por medio de
diodos p-i-n han sido usados para realizar desplazadores de fase digitales basados en FET. Sin
embargo Comparado con el diodo p-i-n el FET tiene varias ventajas como lo son su velocidad de
conmutacion ultrarrdpida (en el orden de nanosegundos), insignificante consumo de potencia en DC
y su compatibilidad con la tecnologia monolitica y una de las mas importantes es que puede ser
utilizado como un conmutador y amplificador a la vez. Los desplazadores de fase que amplifican
las sefales de microondas ademas de recorrer la fase son conocidos como desplazadores de fase
activos. El FET GaAs conocido como MESFET es el elemento clave de control que permite esta
funcién dual. E1 MESFET es construido utilizando tecnologia monolitica.

En este momento es importante mencionar que la tecnologia conocida como de circuitos
integrados de microondas (MIC) ofrece un tamafio pequefio y menor costo dada su produccion en
masa y evidentemente tiene ventajas sobre los basados en guias de onda. La tecnologia MIC puede
ser clasificada como hibrida MIC y monolitica (MMIC).

La tecnologia hibrida MIC usa lineas de transmision planares y peliculas delgadas en su
fabricacion, mientras que en la monolitica se realiza en sitio en un substrato semiconductor. En
general MMIC ofrece ventajas significativas con respecto a la tecnologia hibrida MIC en
minimizacion de tamafio y peso, fiabilidad, reduccion de inductancias parasitas con lo que se
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aumenta el ancho de banda de operacion y la habilidad que tiene de incorporar un rendimiento
multifuncional en un solo chip. Para altos volimenes de produccion de desplazadores de fase como
es requerido para los arreglos de fase grandes, el acceso monolitico representaba el mejor en costo
potencial.

La tecnologia hibrida es la mas popular en la realizacion de desplazadores de fase basados en
diodo p-i-n generalmente en microcinta, empleando substratos de alumina, duroid y epsilam, en la
banda Ku se tienen reportes de pérdidas de 1.4 a 1.8 dB. Los circuitos integrados monoliticos
generalmente son fabricados en substratos semiconductores hechos de silicio (Si) o GaAs. Para
frecuencias altas el GaAs es superior al silicio debido a que tiene una movilidad mayor de
electrones. Las obleas de GaAs es la base de los procesos de MMIC y MESFET, este proceso
tecnologico incorpora una pelicula delgada con distintos elementos para interconexién como
capacitores, inductores, puentes, interconexiones y también elementos distribuidos tales como
lineas coplanares y microcinta.

1.2.4 Desplazadores de fase MEMS

Los micro sistemas electromecanicos (MEMS) son la integracion de elementos mecanicos y
electronicos en un substrato de silicio comun a través de la tecnologia de microfabricacion.
Mediante técnicas de micromaquinado se forman estructuras movibles o suspendidas en un
substrato de silicio que pueden ser usados principalmente como resonadores, antenas e interruptores
de microondas. La mayoria de los desplazadores de fase MEMS desarrollados hoy en dia estan
basados en disefios ya establecidos excepto que el interruptor que esta basado en un dispositivo
semiconductor generalmente, en este caso es basado en un interruptor MEMS también, con la
ventaja de que presenta menores pérdidas.

En la practica se ha comprobado que los interruptores MEMS proporcionan muy bajas pérdidas
en desplazadores de fase en las frecuencias de 8 a 120 GHz. El promedio que muestra el estado del
arte en desplazadores de fase MEMS de 3 bits es 0.9 dB de 10-14 GHz que corresponde a una
mejora de 3 a 4 dB en relacion con los desarrollados en interruptores FET [18]-[19]. Esto se
traduce, por otro lado en una mejora de 6 a 8 dB en un sistema de telecomunicaciones de radar. Tal
mejoramiento es igualmente amplio en frecuencias de la banda Ka. Esto quiere decir que puede ser
posible eliminar las cadenas de amplificacion y esto a su vez resulta en una reduccion de potencia
en DC de 20 a 100 mW por elemento en la banda X.

Con lo anterior, se puede afirmar y se ha comprobado que desplazadores de fase MEMS pueden
ser utilizados también para eliminar del 5% al 75% de los modulos T/R (transmision/ recepcion) en
arreglos de fase activos grandes. El numero exacto depende de la potencia de transmision y rango
requerido y de las especificaciones de ruido. Para desplazadores de fase de bajas pérdidas es posible
alimentar dos o cuatro elementos por un solo modulo T/R. Esto se traduce en ganancia en la
reduccion de complejidad del sistema.

Los interruptores MEMS son una de las aplicaciones mas prometedoras de esta nueva
tecnologia, un interruptor MEMS puede ser hecho en diferentes configuraciones, dependiendo de la
trayectoria de la sefial, el mecanismo de actuaciéon, de impulso y el tipo de estructura. Una
configuracion popular para conmutadores de microondas se muestra en la figura 1.22 donde la
capacitancia de la pista es conmutada entre un estado bajo y alto de capacitancia al mover una
membrana flexible conductiva mediante la aplicacion de un voltaje de control de DC.
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Figura 1.22 Interruptor basado en la tecnologia MEMS

Como ya se ha sefialado, los conmutadores MEMS tienen entre sus principales caracteristicas el
tener bajas pérdidas y muy bajo consumo de potencia ya que en el rango de 10-20 GHz
generalmente presentan pérdidas de insercion menores a 1dB[6] con un consumo de 1uW de
potencia y un alto aislamiento (60 dB). Sin embargo, presentan algunas desventajas significativas
como el usar voltajes de actuacion muy altos, velocidad de conmutacion baja en comparacion con
la que presentan los basados en diodo p-i-n y FET, y manejo de potencia no mayor a 50 mW para
confiabilidad alta la cual es de 1 a 10 mil millones de ciclos suficiente en estaciones terrenas de
sistemas de comunicacion de satélites para altas tasas de transmision de datos pero, muchos
sistemas requieren interruptores con 20-200 mil millones de ciclos en confiabilidad.

A pesar de las desventajas encontradas, se proyectan con grandes aplicaciones debido al bajo
costo por longitud de linea conmutada que presenta en un desplazador de fase que son requeridos
extensamente para arreglos de antenas en fase. Recientes resultados obtenidos con desplazadores de
fase basados en MEMS demuestran que su funcionamiento es mucho mejor que los desplazadores
GaAs FET usando ya sea disefios estandar o distribuidos. Sin embargo, la confiabilidad de los
desplazadores de fase MEMS es peor que los de interruptores simples dado que emplean de 8 a 16
interruptores MEMS y no soportan alguna falla en algunos de los interruptores. Actualmente tales
mecanismos de falla son investigados para encontrar en un futuro mayor confiabilidad.

1.3 Aplicaciones de los desplazadores de fase

Los desplazadores de fase tienen sus aplicaciones mds interesantes y actuales en antenas en
arreglo de fase aunque no menos importantes son las aplicaciones de estos en algunos dispositivos
de microondas que en algunas ocasiones pueden ser parte fundamental en antenas o en otros
elementos importantes de comunicaciones. A continuacion se presentan algunas aplicaciones
importantes de los desplazadores de fase en telecomunicaciones, destacando para el caso de las
antenas en arreglo de fase no solo las aplicaciones sino algunos principios de la teoria basica de los
arreglos que refuerzan conceptos importantes para la comprension de los parametros criticos de una
antena de este tipo.

1.3.1 Aplicacidn en algunos dispositivos de microondas

Existen muchas aplicaciones de los desplazadores de fase en dispositivos de microondas, donde
generalmente son utilizados circuitos conocidos como hibridos, que en realidad son acopladores
direccionales a 3dB. Los mas comunes son los acopladores direccionales hibridos en cuadratura,
con una diferencia de fase de 90° en las salidas; también los hay con una diferencia de 180°. Los
del primer tipo se implementan generalmente en lineas planares como la microcinta, mientras que
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los del segundo tipo a parte de ser construidos con tecnologia planar, también es posible con guias
de onda. A continuacién se presentan algunas aplicaciones de los desplazadores de fase junto a los
acopladores direccionales hibridos.

1.3.1.1 Divisores de potencia variables

El modelo mas sencillo del desplazador de fase variable puede ser obtenido al terminar los dos
puertos de salida de un acoplador direccional de 3 dB con un corto circuito tipo pistdbn como se
muestra en la figura 1.23. La operacion de este tipo de dispositivos puede ser facilmente
comprendido al modelar la relacion entre las ondas incidentes y las de salida en las terminales del
circuito hibrido [4].Se considera que las ondas que entran en las terminales del dispositivo mostrado
en la figura 1.23 son:

a, =1

a,=0

a,=be”’ (-
3773

a,=be™’

22)

Las ondas que salen del dispositivo son determinadas a partir del conocimiento de su matriz de
dispersion, es decir

b, 0 0 1 I
b 0 0 j 10
oL / » (1-23)
b,| J2|1 j 0 0|be”’
b, j 1.0 0fpe
Teniendo como resultados
b = i(b +jb, e’
J2
b, = }( by +b,)e "
(1-24)
po— L
2
1
b, =—
ta2
Resolviendo las ecuaciones anteriores para b; y b,, se encuentra que:
b =0 (1-25)
b, = jeijy

Asi al onda que sale en el puerto 2 es relacionada con la onda entrante en el puerto 1 como
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b,=ae™’ (1-26)

Donde 8 es fijado por la posicion del circuito piston. De esta manera se tiene un desplazador de
fase que es variable a cualquier angulo deseado y ademads se tiene la posibilidad de ser de alta
potencia ya que este circuito comercialmente es construido con guias de onda [4].

Figura 1.23 Divisor de potencia variable

Una forma mas sofisticada de llevara a cabo un divisor de potencia variable puede ser realizado
al emplear dos desplazadores de fase en combinacién con un acoplador hibrido de 180° y otro de
90°, tal como se muestra en la figura 1.24.

. 1] i(4—
%ejo % i E[em +ollBr12)]
2
%) o®
3dB, 90°¢
- Anillo hibrido
1e/0
Acoplador
1 ¢1 1 hibrido o) @
76-/0 7ej¢' l[ J¢z j(¢z_”/2)]
ﬁ ﬁ B € +e

Figura 1.24 Divisor de potencia variable con acopladores hibridos y desplazadores de fase

El hibrido a 180° en la figura se muestra como un anillo hibrido o “rat-race”, que generalmente
se construye con tecnologia planar, para altas potencias se utiliza una T magica. Este hibrido de
180° es usado para dividir la sefial de entrada en dos sefiales iguales en amplitud y fase. De esta

manera si se considera una sefial de voltaje unitario en la entrada cada una de las salidas es 1/ V2.
Estas seflales experimentan diferentes cambios de fase en los dos desplazadores de fase. Si ¢, y ¢,

son las fases de insercién de los dos desplazadores de fase, sus salidas seran (l/ \/E)em‘ y

(1/ V2 )e" * . Con estas sefiales como entradas separadas al acoplador direccional de 90°, la salida en
los puertos 2 y 3 estan dadas por

Vz — %[em +e/‘(¢rﬂ/2):| (1_27)
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v, - %[ef% +ej(¢rﬂ/2)] (1-28)

Si en (1-27) y en (1-28) ponemos ¢, =(¢0 +A¢) y &, =(¢0 +7z/2+A¢), donde ¢, es alguna
referencia de la fase de insercion, con esto se obtiene

V, =e’* cosAg (1-29)
V,=e'"sinAg (1-
30)

La potencia en las salidas en los puertos 2 y 3 estan dadas por

P,(dB) =20log,, ([cos Ag]) (1-31)
P,(dB) =20log,,(sin Ad) (1-32)

Claramente la divisién de potencia es independiente de la fase de insercion ¢,. Con A¢g=0,
$=0¢,y ¢, =¢,+7/2, toda la potencia aparece por el puerto 2. Como un divisor de potencia
variable, la fase de insercion del desplazador de fase 1 es incrementada por A¢ simultaneamente
cuando la del desplazador de fase 2 es disminuido por la misma cantidad. Cuando A¢ =90, toda la
potencia aparece en el puerto 3. Asi mismo cuando A¢ = /4, hay una division de potencia igual

en los puertos 2 y 3. Ademads este dispositivo puede ser usado como un atenuador variable al
terminar una de las salidas en una carga acoplada.

1.3.1.2 Matriz Butler

Las matrices butler son redes formadoras del haz para arreglos de antena lineales o circulares.
Estan formadas por una combinacion de desplazadores hibridos y fijos. Una matriz Butler standard
N x N tiene N puertos de entrada y N puertos de salida, donde N = 2" siendo »n un entero. Los
desplazadores de fase tienen corrimientos de fase fijos iguales a multiplos enteros de 7 /N . La
figura 1.25 muestra una matriz Butler de cuatro elementos empleando acopladores direccionales
hibridos de 90°.
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Figura 1.25 Matriz Butler

La matriz Butler es una red simétrica. Las sefiales que alimentan a cada puerto de entrada derivan
en sefiales con la misma amplitud en los N puertos de salida. Las matrices Butler con acopladores
direccionales de 3dB a 90° producen corrimientos de fase totales a través de los puertos de salida
que son multiplos impares de 7. La red combina sefiales en N diferentes caminos para producir N
haces. Por ejemplo, una matriz Butler de cuatro elementos produce cuatro haces, dos del lado
izquierdo y dos del lado derecho con respecto a la linea del patron vertical (broadside direction).
Los haces correspondientes a los puertos de entrada estan sefialados con L y R en la figura 1.25.

Las matrices Butler requieren desplazadores de fase que ofrecen un corrimiento de fase constante en
la banda de la frecuencia de operacion. Los desplazadores de fase mecanicos basados en guias de
onda por sus bajas pérdidas de insercion, robustez y simple construccion se ofrecen como una buena

opcidn para esta aplicacion, ademas de la capacidad del manejo de altos niveles de potencia, se
hacen muy Ttiles en la realizacion de matrices Butler de alta potencia.

1.3.1.3 Traslacién de frecuencia (modulador)
Un desplazador de fase con bajas pérdidas que tiene una variacion de fase lineal como una

funcién del tiempo opera como un  dispositivo ideal de traslacion de frecuencia [1],
matematicamente la fase de insercion de este desplazador de fase es de la forma

P(t) =27t (1-33)
La forma de onda en la salida del dispositivo esquematizado en la figura 1.26 esta dada por
E = A, sin[27f,t + §(0)| = 4, sin[2z(f, + £, )] (1-34)

Donde 4, es la amplitud de la sefial, f; es la frecuencia de la portadora de la sefial de microondas
y (fo + f2) es la nueva frecuencia recorrida.
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Desplazador de fase

sin[27f(t | —————— #(0) ——————sin[27fyr + ¢(0)]

Figura 1.26 Modulador ideal de microondas

Un desplazador de fase simple y practico de este tipo es el desplazador de fase giratorio
ajustable analizado en la seccion 1.2.1.2, sin embargo al ser un dispositivo mecanico su frecuencia
de traslacion esta limitada a algunos miles de ciclos por segundo. Alternativamente, para alcanzar
el mismo comportamiento ideal de traslacion de frecuencia se emplea un comportamiento periddico
de la fase en el tiempo en forma de diente de sierra. De esta forma se obtiene una modulacion tipo
analogica implementada por medio de desplazadores de fase de ferrita y FET alcanzando
traslaciones de frecuencia de algunos GHz. Para el caso de desplazadores de fase digitales, las
pendientes de la funcidn diente se sierra se aproxima por medio de funciones escaléon dependiendo
del numero de bits del dispositivo, con esto se lleva a cabo una modulacion de tipo digital.

1.3.2 Aplicaciones en Antenas en arreglo de fase

A finales del siglo pasado, se incrementd la necesidad de contar con aplicaciones de antenas
para radares y sistemas de comunicaciones satelitales. Principalmente, en el area militar se requeria
de radares que proporcionaran de manera simultanea un rango de cobertura amplio, identificacion
de multiples blancos, determinacion de trayectorias y seguimiento a alta velocidad y altas tasas de
transmision. Mientras que en aplicaciones civiles por el desarrollo de nuevos sistemas de
comunicaciones basados en satélites de orbita baja, una creciente necesidad de aumentar la
capacidad de trasmision de informacion al operar en banda Ka, ademas de la posibilidad de
converger a nuevos estandares de comunicacion global. Aspectos que finalmente han propiciado el
inicio en la investigacion de las antenas en arreglo de fase.

1.3.2.1 Definicién de las antenas en arreglos de fase

Las antenas en arreglo de fase consisten de multiples elementos de antena estacionarios, que son
alimentados coherentemente y usan un control variable de fase en cada elemento para explorar un
haz en una region dada del espacio circundante [3]-[5]. Los arreglos de antenas presentan varias
ventajas con respecto a las antenas de apertura fija siendo la principal, la capacidad para producir un
haz directivo que pueda ser reposicionado (escaneado) electronicamente.

Un arreglo planar tipico puede tener de 1000 a 10000 elementos de antena y cada uno de estos
adopta un desplazador de fase como elemento esencial para que el haz de radiacion pueda ser
escaneado en los angulos de azimut y elevacion de acuerdo a la configuracion adoptada por los
elementos radiadores. Esto permite inmediatamente contar con ventajas importantes como formar
cualquier diagrama de radiacion, mayor eficiencia de trabajo, sumar la potencia de las fuentes
individuales y con ello alcanzar grandes cantidades de potencia de transmision. De esta forma las
antenas en arreglo de fase aparecen de forma natural como aplicacion en sistemas de
comunicaciones moéviles con altas tasas de transmision. Sin embargo, las desventajas son
considerables debido a la complejidad que representa implementar los elementos del arreglo que
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respondan a las caracteristicas deseadas; y principalmente el alto costo que en la actualidad
representa fabricar este tipo de antenas, al grado de que solo son viables en aplicaciones militares.

La teoria més basica de arreglos de fase considera elementos de antena idénticos, es decir, con la
misma caracteristica de radiacion, los cuales radian un patréon de campo electromagnético como
arreglo completo en la zona lejana dado por el producto entre la cantidad vectorial conocida como
factor del elemento y una cantidad escalar conocida como el factor del arreglo. De esta manera el
campo eléctrico en la zona lejana se expresa como:

E=7(0.9)F(0.4) (1-35)

Donde el factor del arreglo £ (6, ¢ ) esta dado por:

F(0,9) = a, exp(jkr, - ) (1-36)

En la expresion (1-36) se observa la superposicion de cada uno de los elementos del arreglo
donde, r; representa la distancia relativa del i-ésimo elemento al centro del arreglo, mientras 7 es el
vector unitario en la direccion de cualquier punto en coordenadas esféricas en la zona lejana (R,
0,¢),y k es el nimero de onda en el espacio libre. Ademas, los coeficientes a; se consideran como

pesos aplicados a cada elemento del arreglo con dependencia del voltaje o corriente de las sefiales
incidentes. Es precisamente por medio de estos pesos que la exploracion o escaneo del arreglo
puede ser posible al considerarlos de la forma compleja:

a, =|a, exp(jkr, - ,) (1-37)

Estos pesos dirigen el pico del haz a la posicion angular (6,,4,) dado que los términos

exponenciales de (1-37) cancelan a los de (1-36) y el factor del arreglo es la suma de las amplitudes
de peso |a;]. Con esta eleccion de pesos el pico del patron es estacionario para todas las frecuencias.
Esta dependencia exponencial requerida tiene una relacion de fase lineal con la frecuencia lo que
corresponde a insertar retrasos en el tiempo o pedazos de lineas de transmision. Sin embargo los
dispositivos o lineas desplazadores de tiempo son caros, por ello comunmente el direccionamiento
de la senal es controlado por desplazadores de fase. Para este caso los pesos tienen la forma
mostrada en (1-38) para una frecuencia en particular f). De esta forma, el patron del arreglo tiene su
pico en una posicion que depende de la frecuencia.

a; =\a, exp(=jkyr, - 7,) (1-38)

Por otra parte, el ancho de banda de la antenas en arreglo de fase puede estar limitado por los
elementos que forman el arreglo, pero a menudo la limitaciéon mas severa es causada por emplear
desplazadores de fase en lugar de dispositivos desplazadores de tiempo, situacion descrita por la
condicion (1-38). Ya que si se emplean desplazadores de fase para explorar el haz, el pico es
explorado para un angulo deseado solo en la frecuencia central f;. Esto implica que el ancho de
banda instantaneo del arreglo esta limitado alrededor de [3]:

o1 (1-39)
£, (L/A)sin,
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Para un arreglo de longitud normalizada L/A explorado para el angulo ;. A pesar de esta limitante,
las arquitecturas basadas en desplazadores de fase obtienen ventajas tales como simplicidad, bajo
peso y con toda seguridad representan una opcion de bajo costo para la exploracion electronica, tal
como se analizara en la siguiente seccion.

1.3.2.2 Principios de operacién y principales caracteristicas de las antenas
en arreglo de fase

Considerando nuevamente el modelo basico para las antenas en arreglo de fase representado en
la figura 1.27, es decir, con elementos radiadores con el mismo factor del elemento con una
separacion d, y una distancia de cada uno de estos con respecto al centro del arreglo dada por x, =nd
es posible comprender otros principios fundamentales de estos sistemas.

A /

|
|
[ P
4 |
\/// | y
|
s _J
7/ -
d ///////\¢
— d—] 2 o

Controladores
CR de fase
I

Figura 1.27 Modelo basico de una antena en arreglo de fase

Primeramente, el patron de radiacion del arreglo normalizado en el campo lejano en la
frecuencia fj esta dado por la superposicion de N elementos del arreglo como

E0,9) = J(0,4))a, exp(jk, (ndu)) (1-40)
Para
u =sinédcosé (1-41)

Para simplificar, se considera la exploracion solo en una dimension, considerando que en una
frecuencia fija se puede crear un maximo en la direccion (6, 0) al considerar los coeficientes a, para
cada uno de los elementos del arreglo como:

a, =|a,|exp(—jk,ndu,) (1-42)

Asi que el Factor del arreglo es:
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F(0)=Y,

an

exp(jndk,(u—u,)) (1-43)

Con u, =sin g, que corresponde a la condicion para determinar la posicion del maximo del haz

en una dimension. Para un régimen de transmision transversal es claro que 6, = 0 observado
también por medio de la figura 1.27, ademas se puede afirmar la capacidad de escanear el haz en un
maximo de 180°. A partir de (1-43) es posible encontrar la forma del factor del arreglo, normalizada
a su valor pico la expresion es

F(0) = sin[Nad (u —u, )/ 2, [N sin(zd (u—u,)/ )] (1-44)

La figura 1.28 muestra la caracteristica de magnitud del factor del arreglo para el régimen de
transmision transversal con elementos espaciados una longitud de onda (1) uno de otro. Los niveles
de los lobulos laterales dependen de la distribucion de la corriente con la que es iluminado el
arreglo, en este caso se trata de una distribucion uniforme.
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Figura 1.28 Caracteristica de magnitud del factor del arreglo

Otra caracteristica importante de los arreglos lineales indica que es posible tener distintos
valores pico o maximos de radiacion 8, del haz dependiendo de la separacion entre los elementos
del arreglo. Esta afirmacion es evidente al analizar la expresion (1-47) donde se tienen picos cada
vez que le exponente es algin multiplo de 2z. En una frecuencia 'y longitud de onda A, esta
condicion es

dk(u—u,)= dﬁ(sinG—sinHO) = 27rj(sinl9—sin90) =2 (1-45)
c

Para todos los enteros p se obtienen picos llamados l6bulos de enrejado (grating lobes), algunas
veces también son conocidos como lobulos parasitos debido a que siempre se requiere un solo
l6bulo donde se transmita la mayor cantidad de potencia. Se puede observar que si el espaciamiento
entre elementos excede una dimension critica aparecen dichos ldbulos principales no deseados.
Aunque el patréon de radiacion en el campo lejano es el producto entre el factor del elemento y el
factor del arreglo y, podria haber una solucion al considerar que el factor del elemento tuviera la
directividad suficiente para suprimir lo 16bulos de enrejado no seria una solucidn practica ya que el
sector de exploracion se limitaria a la radiacion del elemento, ademas de que cuando se explore el
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arreglo pero no asi el elemento por lo menos un lobulo de enrejado es muy probable que aparezca lo
que representaria potencia desperdiciada . Por ello, un mejor criterio es determinar el espaciamiento
maximo entre elementos para un arreglo explorado en un determinado angulo de exploracion 6, en
una frecuencia f; . La expresion (1-45) nos lleva a que la condicion es

1

— 1-46
1+‘sinl90‘ (1-46)

4o
ﬂ’O

Esta expresion nos indica que para el régimen transversal la distancia minima es de 4, como se
comprueba en la figura 1.28. Sin embargo para poder explorar en todo el intervalo posible de 180°
(-n/2< 6, < m/2) la distancia minima entre cada elemento del arreglo es de A/2. En la siguiente
seccion se analizaran otros principios importantes en la exploracion electronica de las antenas en
arreglo de fase.

Por otra parte, cabe sefialar que un analisis riguroso de un arreglo de fase se debe incluir la
interacciéon mutua entre los elementos del arreglo, ya que este afecta a las caracteristicas de
radiacion y reflexion del arreglo e incluso el analisis se vuelve mas complicado cuando se considera
un arreglo finito ya que el borde del arreglo afecta fuertemente a los elementos cercanos a este. Sin
embargo a fin de comprender los principios basicos de los arreglos es importante no tomar en
cuenta estos aspectos.

1.3.2.2.1 Principio de exploracién de fase

El principio de exploracion o escaneo de fase puede ser ilustrado al considerar un arreglo lineal
con un desplazador de fase conectado a cada elemento de antena, como muestra la figura 1.29. Si
todos lo elementos son excitados en fase, las ondas radiadas se suman coherentemente para formar
un frente de onda (equifase) paralelo a la linea donde desembocan los elementos de antena. Dado
que la direccion de apuntamiento del haz siempre es perpendicular al frente de onda, el haz
sefalaria en direccion del plano perpendicular al plano del arreglo (broadside direction). En un
arreglo de fase, este frente de onda es ajustado al controlar la fase de la sefial electromagnética en la
apertura de cada elemento radiador. En un arreglo lineal con elementos de antena equiespaciados, el
haz radiado puede ser dirigido al introducir un corrimiento de fase progresivo entre los elementos
sucesivos. Si ) es el angulo de exploracion con respecto al plano perpendicular del arreglo,
entonces el retraso de fase que es introducido entre las aperturas de la antena adyacentes puede ser
calculado por:

At//zﬁasinﬁo (1-47)
Yo

Donde a es el espacio entre cada elemento y vy es la velocidad de la luz en el espacio libre. Para
explorar o escanear el haz continuamente, A se varia por desplazadores de fase analdgicos; y para

conmutar el haz de un angulo de exploracién a otro, Ay es variado en pasos discretos por

desplazadores de fase digitales. El mismo principio se aplica a un arreglo planar para lograr
conmutacion y escaneo tridimensional.
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Figura 1.29 Diagrama de un arreglo lineal usando escaneo de fase

De la ecuacion (1-47) vemos que un pequefio cambio en la frecuencia de operacion cambia la
direccidn en la que sefala el haz esto debido a que como se ha comentado, generalmente se prefiere
el empleo de desplazadores de fase en lugar de desplazadores de tiempo. Por otra parte,
comunmente existe un traslape de banda entre dos frecuencias de operacion distintas cuyo valor es
pequeiio para haces delgados, sin embargo este efecto crece en haces de banda ancha y se produce
el efecto conocido como estrabismo de fase. Este problema puede ser parcialmente resuelto
empleando exploracion en el tiempo en lugar de la exploracion de fase.

1.3.2.2.2 Principio de exploracién en el tiempo

Muchos sistemas requieren extensos anchos de banda instantaneos, por lo que necesitan un
control de retraso de tiempo en la apertura, ya que para que la exploracion o escaneo sea insensible
a la frecuencia, el retraso de fase Ay debe ser una funcion lineal de la frecuencia. Esto requiere

que la excitacion de las aperturas individuales de la antena estén ya sea adelantadas o atrasadas en
tiempo como se muestra en la figura 1.30. El incremento de retraso en tiempo entre los elementos
sucesivos esta dado por

AT =% sing, (1.48)
VO

Donde a al igual que en el caso anterior es el espacio entre cada elemento. Pero ahora, el angulo
de exploracion 6, depende del retraso en el tiempo y no de la frecuencia. El maximo retraso en
tiempo requerido corresponde a aproximadamente al tiempo de propagacion a través de la longitud
total del arreglo, que eléctricamente corresponde a una distancia de varias longitudes de onda que a
frecuencias mayores a 10GHz corresponde a algunos nanosegundos. Las lineas retrasadoras de
microonda magnetostatica (MSW) alcanzan con gran precision los incrementos pequefios de tiempo
entre elementos en un arreglo para frecuencias alrededor de 20 GHz. Sin embargo, es posible
emplear desplazadores de fase que proporcionan una respuesta en frecuencia de fase lineal los
cuales se comportan esencialmente como elementos retardadores de tiempo. Esta caracteristica es
alcanzada en desplazadores de fase de lineas conmutadas al usar electronicamente longitudes
conmutadas de lineas de transmision TEM [1]. Sin embargo si se transmite un pulso estrecho para
angulos de exploracion amplios se observa un efecto de ensanchamiento del pulso. La solucion esta
en un sistema que contempla ambos principios de exploracion electrénica.
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Figura 1.30 Diagrama de un arreglo lineal usando escaneo de retraso en el tiempo
1.3.2.2.3 Escaneo de retraso de tiempo junto con fase

Se sabe que los problemas del estrabismo de fase en haces anchos y el ensanchamiento de pulso
en pulsos delgados, inherentes en el escaneo de fase, serian eliminados por un escaneo correcto de
retraso en el tiempo, ya que los elementos de retraso de tiempo son ideales para la exploracion de
los sistemas de arreglos. Sin embargo estos dispositivos tienen pérdidas significativas y requieren
mas espacio que los desplazadores de fase pasivos. Utilizar estos elementos para cada uno de los
elementos de antena haria el sistema del arreglo con demasiado costo y pérdidas. Contrariamente,
los desplazadores de fase son producidos relativamente mas baratos y con muy bajas pérdidas. Por
ello una alternativa es usar una combinacion sensata de desplazadores de fase y dispositivos con
retardo de tiempo.

En la figura 1.31 se muestra una configuracion clasica para un arreglo de escaneo de tiempo y
fase donde el arreglo de fase es dividido en varios subarreglos, y cada subarreglo es conectado a un
dispositivo retardador de tiempo. El patrén del subarreglo forma el factor del elemento y es dirigido
por medio de los desplazadores de fase, mientras que el factor del arreglo es guiado por los
dispositivos retardadores de tiempo. Asi, el patron de radiacion total es el producto del factor del
elemento y el factor del arreglo. Ademas, la inclusion de los dispositivos retardadores de tiempo
incrementa el ancho de banda del arreglo de fase por un factor de (N+1), donde (N+1) es el nimero
de subarreglos [1].
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Figura 1.31 Escaneo de tiempo junto con fase

1.3.2.3 Sistemas de alimentacién para antenas en arreglo de fase

Existen muchos esquemas de alimentacion para antenas en arreglo de fase, anteriormente solo se
han presentado esquemas ilustrativos con el objeto de explicar algunos conceptos. Pero
esencialmente, existen tres configuraciones basicas de alimentacion para arreglos de fase que son la
alimentacion colectiva, la optica y la reflectiva.

La alimentacion colectiva puede ser implementada por medio de divisores de potencia de
precision que permiten una iluminacidn precisa de control y fase a través del arreglo. Algunas de las
redes de alimentacion colectiva utilizan esquemas en paralelo, serie o combinacion de estas de
acuerdo a la complejidad requerida del sistema y a la optimizacion en cuanto al empleo de divisores
de potencia y sistemas de control. Entre las lineas de transmision aplicables para la alimentacion
colectiva, el cable coaxial y la guia de onda generan redes caras, pesadas, y dificil de producir pero
ofrecen excelente precision, capacidad de manejo de alta potencia, bajas pérdidas y control del nivel
de 16bulos laterales. Sin embargo, este tipo de alimentacion es implementada generalmente en lineas
microcinta y de tecnologia planar y no pueden trabajar de manera optima arriba de 10GHz.

Especialmente, para frecuencias altas como la banda Ka la alimentacion colectiva de la linea de
transmision no es realizable principalmente por las pérdidas tan grandes como de 1dB por cada
centimetro. Una alternativa es la alimentacion Optica o espacial. Este es un esquema de
alimentacion cuya principal caracteristica es la separacion en los elementos radiadores para la
transmision y recepcion lo que lo hace simple y mucho més barato que el de alimentacion colectiva,
ademas la separacion entre el alimentador y la parte frontal del arreglo simplifica su mantenimiento.
Entre sus principales desventajas se destacan pequenas pérdidas por dispersion y reflexion ademas
de ser pesados y complicado implementar sistemas de control para sus elementos. Aun asi, se
presentan como una de las pocas opciones para iluminar arreglos de fase muy extensos en
aplicacion a radares basados en espacio y comunicaciones.
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Finalmente, la alimentacion reflectiva también como opcién para arreglos de fase en alta
frecuencia sin pérdidas ofrece ademas como ventaja, una mayor simplicidad dado que los controles
del arreglo es posible posicionarlos detras de este. Aunque en la teoria parece ser la opcidon mas
viable en cuanto a costo, es dificil ver arreglos reflectivos debido a que es dificil obtener radiadores
optimos para poder controlar fAcilmente las caracteristicas del patrén de radiacion. Actualmente los
arreglos reflectivos planares se presentan como alternativas atractivas para mejorar las
caracteristicas de las antenas de reflector convencionales. En la figura 1.32 se muestra el principio
basico de los tres tipos de alimentacion para antenas en arreglo de fase.
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1.3.2.4 Tipos de antenas en arreglo de fase.

Existen esencialmente dos tipos de arreglos de antenas, los pasivos y activos [23]-[24]. Los
arreglos pasivos aparecen de inmediato al plantear los conceptos de operacion y de exploracion de
fase en un arreglo, hasta ahora solo se han descrito esquematicamente arreglos de tipo pasivo. Sin
embargo la necesidad de implementar arreglos de fase en una configuracion determinada con bajas
pérdidas y alta potencia de transmision, propicia el empleo de arreglos activos, llamados asi,
basicamente por el empleo de amplificadores que permiten alcanzar las caracteristicas mencionadas.
La figura 1.33 muestra el esquema basico de un arreglo activo en el que modulos T/R son

empleados en cada elemento para proveer un control de la amplitud y fase.
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Figura 1.33 esquema de un arreglo de fase activo

La principal diferencia entre estos dos tipos de desplazadores de fase radica en la potencia a la
transmision o de la figura de ruido a la recepcion. En los arreglos pasivos, los desplazadores de fase
estan directamente conectados a los elementos radiadores, asi ellos soportan toda la potencia de
transmision y reciben directamente las sefiales en recepcion. Por ello, las pérdidas de los
desplazadores de fase incrementan las pérdidas de la antena que reduce la eficiencia de todo el
sistema incrementado su figura de ruido. Mientras que en un arreglo activo, los desplazadores de
fase al ser parte de las etapas de sefial pequefia en los médulos T/R, se encuentran alejados de la
parte frontal del arreglo asi que las pérdidas de este no reducen directamente la potencia de
transmision o incrementan la figura de ruido.

Como consecuencia, en las antenas en arreglo de fase pasivo el contar con desplazadores de fase
de bajas pérdidas es la prioridad mas alta, mientras que en los arreglos activos los mddulos T/R
pueden compensar las pérdidas mediante amplificacion en sefial pequena. Es claro entonces, que
las caracteristicas del desplazador de fase conducen a enfoques realizables muy diferentes. Por un
lado los arreglos pasivos tienden a emplear desplazadores de fase usando el minimo nimero de bits
a fin de alcanzar pérdidas muy bajas (entre 1 y 2 dB) asi como para obtener circuitos dentro del area
delimitada para estos, en el caso de usar desplazadores de fase de linea conmutada. Contrariamente,
los desplazadores de fase empelados en arreglos activos son realizados mediante tecnologia
monolitica (MMIC) integrando comodamente un alto nimero de bits en un chip de bajo costo y
pequefio mejorando considerablemente su ancho de banda. Asi también, las pérdidas de insercion
altas pueden ser aceptadas dado que los circuitos manejan solo niveles de potencia de sefial
pequefia. Sin embargo, se ha mostrado que las altas pérdidas de insercion presentan una alta
variacion de si mismas como funcion de los estados de fase y frecuencia. Este efecto de conversion
puede llevar a la aparicion de 16bulos de rejilla (grating lobes). Por lo tanto, las variaciones en las
pérdidas de insercion es necesario reducirlas en los desplazadores de fase basados en la tecnologia
monolitica.

Ademés de las diferencias técnicas, el costo marca una clara tendencia entre ambos tipos de
arreglos de fase. Siendo que los arreglos activos mas complejos son mayormente empleados para
defensa militar, aunque histéricamente arreglos pasivos también han sido empleados con este fin.

1.3.2.5 Principales aplicaciones de las antenas en arreglo de fase.

La gran versatilidad que presentan las antenas en arreglo de fase, debida principalmente a la
exploracion electronica dada por los desplazadores de fase, es muy atractivo para muchas
aplicaciones militares y civiles. Con el uso de modernos circuitos de procesamiento de sefiales y
control, los arreglos adquieren la capacidad para desempefiar multiples funciones ya sea intercalada
o simultdneamente. Generalmente esas funciones incluyen exploracion tridimensional, formacion de
multiples haces con iguales o distintos anchos de bandas y conmutacién simultinea de dichos
haces. La formacion de multiples haces se logra al agrupar los elementos de antena en subarreglos,
combinandolos en tantas formas diferentes como el numero de haces separados lo requiera. Estas
caracteristicas funcionales se han aprovechado en una gran cantidad de aplicaciones sobre todo en
el desarrollo de nuevos radares.

Para la determinacion precisa de la altura de un objetivo se aprovecha la facilidad de formar
multiples haces. Esto puede lograrse mediante un arreglo planar rectangular donde sus elementos en
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direccion vertical estén agrupados en subarreglos para formar por lo menos dos haces contiguos en
el plano de elevacion. La cobertura en azimut se obtiene al explorar los haces en el plano
horizontal. De esta forma, los haces contiguos son explorados electronicamente en sus respectivos
sectores de elevacion para determinar la altura exacta del objetivo [1]. Otra aplicacion interesante es
la deteccion de multiples objetivos. En el modo de transmision se usa un haz ancho para iluminar un
volumen deseado del espacio y en el modo de recepcion multiples haces son formados por el
arreglo para recibir ecos de varias direcciones.

Por otra parte, la agilidad del haz de tipo lapiz generado por un arreglo de dimensiones eléctricas
grandes puede producir una trama de exploracion azimut-elevacion [1]. Los radares de vigilancia
usan esta caracteristica para la vigilancia volumétrica continua, detectan todos los blancos que caen
dentro del rango del radar y suministran datos a los usuarios. Un haz tipo lapiz permite una
determinacion precisa de los angulos de azimut y elevacion de cada objetivo. El rango del objetivo
es obtenido del tiempo de retraso entre la transmision de un pulso y de su recepcion en forma de
eco. Un movimiento del objeto es detectado al medir el corrimiento de frecuencia debido al efecto
doppler. Este corrimiento en frecuencia es una medida de la componente radial de la velocidad del
objeto, ademas se pueden obtener caracteristicas adicionales del objeto tales como su tamaiio,
forma, etcétera. Pero, el identificar un objetivo necesita mucha precision en la determinaciéon y
continuo monitoreo de su posicion en rango y angulos de azimut y elevacion principalmente. La
capacidad de las antenas en arreglo de fase para producir un haz tipo lapiz que puede ser
posicionado rapidamente en cualquier direccion permite la identificacion de muchos objetivos
simultdneamente y con gran precision. Al adoptar un conveniente algoritmo de identificacion, la
tasa de transmision puede ser controlada adaptativamente para obtener una trayectoria precisa del
objetivo, con lo que también se da la posibilidad de identificar varios objetos a la vez, ya que si el
rango de un objetivo es conocido aproximadamente, entonces el intervalo de tiempo entre dos
pulsos transmitidos consecutivamente puede ser usado para transmitir un pulso hacia otro objetivo.

De esta manera las antenas en arreglo de fase ofrecen la capacidad de combina varias funciones
simultaneamente con aplicacion inmediata a los sistemas de radar; un ejemplo es el radar pasivo
patriot [26]-[27] que dentro de sus funciones incluye la busqueda y seguimiento de objetivos,
seguimiento y direccionamiento de misiles, y direccionamiento de misiles hacia objetivos. Sin
embargo es importante mencionar otro tipo de aplicaciones fuera del campo militar donde se han
investigado y desarrollado con éxito las antenas en arreglo de fase. Muchas de estas aplicaciones
incluyen satélites y sistemas de comunicaciones moviles en tierra [23]-[25]-[26]. Las antenas
satelitales que aprovechan las caracteristicas de las antenas en arreglo de fase para formar multiples
haces y varios tipos de trafico a la ves, generalmente son implementadas mediante arreglos activos
empleando la tecnologia monolitica de circuitos (MMIC).

Efectivamente, la transferencia de la tecnologia militar a comercial, migr6 en un principio a los
sistemas de telecomunicaciones basados en los satélites de orbita baja, particularmente en los
sistemas Globalstar, Iridium y Teledisc. Donde la caracteristica de movilidad de los satélites
requiere de antenas complejas y versatiles en cuanto a directividad principalmente. Las antenas de
estos sistemas utilizan arreglos activos con miles de médulos MMIC T/R que en combinacion con
redes de alimentacion Optimas son capaces de producir una gran cantidad de haces
simultineamente. Estos sistemas representaron un gran avance tecnoldgico al impulsar un auge en
las técnicas de arreglos de fase activos pero, fracasaron comercialmente. Sin embargo, en un futuro
se volvera a reactivar la necesidad de contar con antenas de caracteristicas de haces multiples, alta
ganancia y alta capacidad de exploracion como parte importante para llevar a cabo la convergencia
de aplicaciones multimedia de banda ancha con movilidad basado en el estindar del Sistema
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Universal de Telecomunicaciones Moviles (UMTS), este sistema se concibe como un sistema
global que incluye componentes satelitales y terrestres. Especificamente, la tecnologia satelital
podria facilmente proveer servicios de cobertura global con lo que se espera juegue un rol
importante para el UMTS en amplia cobertura global que se prevé.

Actualmente, en satélites geoestacionarios también hay aplicaciones, principalmente cuando se
requiere de enlaces que operen en la banda Ka de frecuencias, ya que debido a los problemas de
atenuacion por lluvia que se presenta esta banda se requiere que las caracteristicas de amplitud
frecuencia fase y direccién de un haz concentrado sean controladas dindmicamente como funcion
del ambiente para minimizar los efectos de la lluvia y con ello obtener altas confiabilidades.
Sabemos que la tendencia actualmente es la utilizacion de frecuencias mas altas en los enlaces
satelitales para aumentar la capacidad de informacion por lo que en este campo las antenas en
arreglo de fase son ideales para cumplir exitosamente con las funciones requeridas.

En un futuro se vislumbran una gran cantidad de aplicaciones de los arreglos de fase
aprovechando la caracteristica de desempenar varias funciones simultaneamente con alta eficiencia
y confiabilidad. Aparte de mejorar los sistemas militares, se consideran aplicaciones en la
aeronavegacion comercial, en la medicion de fendmenos meteoroldgicos y la radioastronomia por
mencionar algunos.

1.4 Criterios de seleccién del desplazador de fase para un
arreglo de bajo costo y bajas pérdidas en la banda Ka.

Cada desplazador de fase descrito en la seccidon 1.2 tiene caracteristicas y aplicaciones propias,
la aplicacion para la cual se disefla un desplazador de fase es parte fundamental en los
requerimientos que este necesita. Como se ha mencionado, la aplicacion actual de los desplazadores
de fase se encuentra en las antenas en arreglo de fase, las cuales usan cientos o miles de estos
dispositivos y son una parte importante al afectar fuertemente aspectos de rendimiento y costo del
arreglo. Por esta razon, a continuacion se muestran algunas ventajas y desventajas de los
desplazadores de fase mas importantes a fin de elegir o determinar el desplazador de fase mas
conveniente para cumplir con el principal objetivo de este trabajo, es decir, la caracterizacion de un
desplazador de fase que contribuya a la implementacion de arreglos de fase de bajas pérdidas, bajo
costo, y operacion en la banda Ka, principalmente.

A través de los afios, la exploracion electronica de las antenas en arreglo de fase se ha realizado
usando una variedad de componentes electromecanicos y electronicos para introducir corrimiento
de fase en cada uno de los radiadores de la antena. Los desplazadores de fase de ferrita, diodo p-i-n
y moédulos MMIC son las tecnologias que mas se han desarrollado par dirigir las tareas de control
de fase. Es conocido que las poderosas antenas militares como regla estan basadas en desplazadores
de fase de ferrita. Mientras que para antenas moviles usualmente se construyen en diodos PIN, sin
embargo ambos componentes tienen algunas limitaciones. Por una parte los dispositivos de ferrita
no son compatibles con la tecnologia monolitica, mientras que por otra, los diodos PIN rapidamente
decrementan sus parametros alrededor de los 20 GHz.
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Los desplazadores de fase de ferrita han sido por largo tiempo los mas populares medios de
control para arreglos de radar de alta potencia. Algunos son capaces de manejar cientos de Watts de
potencia media en las bandas C y S a algunos Watts a mas de 60 GHz. Las ferritas pueden ofrecer
una variedad de velocidades de conmutacion, con un minimo alrededor de un microsegundo para
ciertos disefios, asi también ofrece pérdidas de insercidn tan bajas como 0.5 dB. Estos dispositivos
siguen siendo relativamente voluminosos y pesados comparados con los desplazadores de fase de
diodo, y requiere una significante potencia de conmutacion. Esto pone a los desplazadores de fase
de ferrita como una opcion muy fuerte en los sistemas de tierra y aerotransportacion (airborne
systems) también como para sistemas de comunicaciéon basados en lentes, pero menos apropiado
para sistemas de radar espaciales [9]. Sin embargo, su principal desventaja son los severos
problemas de inestabilidad por temperatura que estos tienen lo que se excluye su uso en muchas
aplicaciones de arreglos de fase.

Los desplazadores de fase basados en diodo PIN se implementan principalmente en tres
configuraciones de circuitos: linea conmutada, hibrido, y linea cargada, con algunos disefios que
incluyen varios tipos de bits. Estos desplazadores conmutan en nanosegundos y pueden manejar
algunos Watts de potencia en RF. Los requerimientos del control de potencia en DC son muy
exigentes, ya que con diseflos de mas de tres o cuatro bits se requieren mas de 100mW. Las
pérdidas de insercion estan entre 1 y 2dB en la banda Ka de frecuencias, la precision puede ser muy
alta alrededor de algunos grados. El requisito de potencia de polarizacion (polarizacion del circuito)
excluye su uso en grandes sistemas de radar espaciales (space based radar systems) pero juegan un
rol importante en sistemas de tierra y aerotransportacion [9]. Para el caso de los desplazadores de
fase MMIC que se han construido en GaAs usando el proceso PHEMT, presentan grandes pérdidas
(alrededor de 8 dB en al banda Ka) y son apropiados principalmente para el uso con circuitos
amplificadores en frecuencias menores a 10 GHz.

Finalmente, los desplazadores de fase basados en MEMS usan los mismos circuitos que los
desplazadores de fase basados en diodo mencionados anteriormente. Estos desplazadores de fase de
tipo conmutado pueden tener pérdidas de insercion comparables con los basados en diodo y
ademas son muy ligeros pero adicionalmente requieren algunos microwatts de potencia para el
control. Estos dispositivos estan jugando un rol importante en sistemas de arreglos extensos como
los radares espaciales, pero los problemas de confiabilidad han puesto trabas a su desarrollo.

Sin duda alguna un aspecto importante dentro del criterio de seleccion de un desplazador de fase
es su costo. Se sabe que el mayor porcentaje del costo estda determinado por la naturaleza de
fabricacion del dispositivo (60%) [20], el reducir las pérdidas en el dispositivo influye en un 30%
del costo total, mientras que el porcentaje restante se divide en otros parametros importantes pero
que en este rubro no influyen demasiado, tales como el error de fase y la potencia. De acuerdo a los
desplazadores de fase que se han analizado, sabemos que los de mayor costo son los basados en
Ferrita y los de tipo activo con modulos MMIC T/R, mientras los de tipo mecanico son los de
menor costo.

Los parametros de disefio criticos mas importantes en los desplazadores de fase son las pérdidas
de insercidn, tiempos de conmutacion, errores de fase, capacidad de manejo de potencia, potencia
requerida para conmutar la fase, asi también son importantes las caracteristicas de tamafio, peso y
costo. Se sabe que es dificil obtener un dispositivo 6ptimo en todos sus parametros y caracteristicas.
Entonces, considerando los aspectos que nos proporcionan ventajas y desventajas de los
desplazadores de fase mas comunes y en particular para cumplir con el objetivo de este trabajo se
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determin6 que el parametro mas importante con el que se deberia cumplir de manera Optima seria,
las bajas pérdidas de insercion y como principal caracteristica el bajo costo, ambos para operacion
en la banda Ka de frecuencias. El contar con bajas pérdidas de insercion en el desplazador de fase
da la posibilidad de ser empleado en arreglos de fase pasivos lo que es un paso importante en el
cumplimiento de la caracteristica de bajo costo.

De esta manera se tuvo que elegir un arreglo de fase en el que se aprovecharan los pardmetros
optimos seleccionados. Una configuracion con bajas pérdidas a frecuencias altas es el arreglo
reflectivo (Reflectarray), el cual presenta en su modelo mas general una estructura simple lo que
mejora adicionalmente la caracteristica de bajo costo. En principio este arreglo aparece como una
alternativa para mejorar enormemente las caracteristicas de las antenas de reflector convencionales
empleadas en muchos sistemas de comunicaciones terrestres y satelitales. Esta configuracion ha
mostrado una gran eficiencia recientemente [29]-[33] y en este trabajo se vuelve a elegir con el
objetivo de encontrar un disefio alterno que cumpla con los parametros elegidos.

Un arreglo reflectivo consiste de un gran niimero de elementos de antena con corrimiento de fase
pasivo puestos en un plano o en una superficie conformal [28]. Cada elemento proporciona una
reflexiéon total para una onda incidente con un cierto corrimiento de fase. Al escoger
apropiadamente el corrimiento de fase de cada elemento, la energia de una onda plana incidente
puede ser enfocada en una direccion deseada hacia una corneta alimentadora puesta enfrente del
arreglo y de esta manera obteniendo una antena tipo reflector. Asi también, cuenta con las ventajas
dadas por la alimentacion tipo reflectiva para los elementos del arreglo como la disminucion de
pérdidas debido a la eliminacion de lineas de alimentacion y control complejas. Tipicamente, los
elementos de antena de un arreglo reflectivo son implementados con parches de microcinta tal como
muestra la figura 1.34. Esto adiciona ventajas como reduccion de la complejidad mecanica y el
volumen de la antena.

Elementos
radiadores

e
o o
o
e
o

Alimentador
Figura 1.34 Arreglo reflectivo basado en parches de microcinta

Lo anterior se traduce en la posibilidad de emplear procesos de manufactura de tecnologia
plana que en general es de menor costo. Ademas como consecuencia, la obtencion de estructuras
planas de bajo perfil que permiten una colocacién mas simple de acuerdo a la forma de la estructura
en diversas superficies. Un ejemplo pueden ser las antenas receptoras que requerira la radiodifusion
directa via satélite (DBS) e incluso en el satélite mismo la estructura de un arreglo reflectivo planar
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en comparacion de la de un reflector parabolico curvo presenta una apertura mas grande con un
volumen mas pequefio y un despliegue mas simple en la nave.

Otra de las ventajas que pueden darnos los arreglos reflectivos es la capacidad de implementar
elementos que integre las funciones de radiador y desplazador de fase simultdneamente [32]-[33] lo
que los hace sistemas mas simples. La alternativa que se propone en este trabajo para la
configuracion de arreglo reflectivo es el empleo de un desplazador de fase electromecanico basado
en el principio de operacion del desplazador de fase giratorio que se implementa dentro de una guia
de onda circular y que fue descrito en la seccion 1.2.1. Ademas, con los arreglos reflectivos es
posible obtener polarizaciones lineales, duales y circulares de acuerdo al disefio de los elementos
radiadores.

Se ha comprobado la efectividad en rapidez y bajas pérdidas para los desplazadores de fase
conocidos como desplazadores de fase de polarizacion reflectiva [29] los cuales estan basados en el
principio de polarizacion Fox de cambio de fase [32] cuyo fundamento principal se encuentra en la
rotacion mecanica de una seccion de corrimiento diferencial de fase de 180°.Este desplazador de
fase se implementa en forma de una seccion de guia de onda circular terminada en corto circuito
con un diafragma de control en forma de apertura anular a la entrada de dicha seccion. El principio
de polarizacion de cambio de fase tiene ventajas tales como pequefios errores de fase y bajos niveles
de amplitud de modulacion de amplitud parasita. La rotacion mecanica del dispositivo se simula
electronicamente mediante el uso de stubs radiales a las aperturas anulares, controlados por diodos
PIN. Se han implementado dos configuraciones de desplazadores de fase de aperturas anulares con
stubs [29]-[31], obteniendo pérdidas de insercion menores a 1dB en rangos de frecuencia de la
banda Ka (mayores a 30 GHz), asi también errores de fase menores a 15 grados y tiempos de
conmutaciéon menores a 50 ns en configuraciones de uno y dos bits.

De esta manera, se busca caracterizar un desplazador de fase de polarizacion reflectiva basado
en guia de onda circular y aperturas anulares, en una configuracion simple, al considerar el control
del movimiento del diafragma de control por medio de micromotores en lugar de diodos PIN.
Sabemos que la rapidez de exploracion se determina por las constantes de tiempo de los circuitos
electronicos los cuales en general son menores que los tiempos dados por los sistemas mecanicos.
Evidentemente esto genera una desventaja con respecto a la rapidez de conmutacidn pero se gana en
simplicidad y menores pérdidas al eliminar las propias del diodo PIN. Por ello resulta interesante
generar un modelo matematico para el disefio y optimizacion de las caracteristicas que aseguren
una operacion satisfactoria en un arreglo de fase reflectivo en la banda Ka. Asi, las consideraciones,
ventajas y desventajas para la estructura que se analizara se muestran a continuacion

e El desplazador de fase reflectivo es propicio para implementar arreglos del mismo tipo cuyas
ventajas principales al ser de tipo pasivo, son la eliminacién de divisores de potencia, modulos
T/R y de complicados sistemas de control para la formacion del haz. De esa forma, es altamente
probable la implementacion de arreglos de bajo costo.

e Es importante asegurar la operacion del desplazador de fase en la banda Ka de frecuencias
debido al creciente interés que existe en desarrollar diversas aplicaciones de las antenas en
arreglos de fase en esta banda. Por ello, la configuracion de arreglo reflectivo es considerada la
mejor opcion.
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e De manera alternativa se analizara un desplazador de fase reflectivo basado en guia de onda
circular, con conmutacion electromecanica por medio del empleo de micromotores, esto
contribuye a las siguientes ventajas y desventajas:

1. las principales desventajas son, la limitacion del sector de exploracion del arreglo
debido a las dimensiones fisicas del la guia de onda y las propiedades de corte de este
dispositivo, ademas de ser pesados y voluminosos en comparacion con los arreglos
reflectivos basados en la tecnologia planar. Y adicionalmente una disminucion
significativa de los tiempos de conmutaciéon al emplear micromotores para el
movimiento del diafragma de control y por lo tanto también para exploracion del haz.

2. En contraparte al punto anterior, se puede destacar como principales ventajas,
obtencion de menores pérdidas de insercion al eliminar las correspondientes por el
empleo de diodos PIN en el control del diafragma, reduccion en la simplicidad del
arreglo lo que permite menores costos en la fabricacion masiva de los desplazadores
de fase de este tipo.

e En lo que corresponde a la disminucion del sector de exploracion, pueden encontrarse
aplicaciones donde no sean necesarios grandes sectores de exploracion, un ejemplo claro son las
antenas en satélites geoestacionarios.

e De la misma forma para la velocidad de conmutacion, se descartarian aplicaciones con altos
requerimiento de exploracion. Se ha comprobado [33] que mediante el empleo de micromotores
es posible obtener tiempos de conmutacion cercanos a 40 ms ademads de proporcionar los
pasos discretos suficientes para un desplazador de fase de 3.5 bits.

En el siguiente capitulo se presenta detalladamente la descripcion del principio de operacion del
desplazador de fase reflectivo, planteado como una opcién alterna, donde la estructura parece cubrir
la necesidad de tener desplazadores de fase relativamente rapidos y con pérdidas de insercion muy
bajas en la banda Ka.

1.5 Conclusiones del capitulo 1

La principal diferencia entre los distintos desplazadores de fase empleados en microondas radica
en la naturaleza fisica de cada uno de estos, determinada por el método de fabricacion empleado.
Cada desplazador de fase manifiesta notorias ventajas y desventajas con respecto a los demas
dependiendo de la aplicacion que se requiera implementar. Historicamente, los desplazadores de
fase mecanicos fueron los primeros en desarrollarse teniendo como principales ventajas su bajo
costo de fabricacion, pequefias pérdidas de inserciéon y manejo de altas potencias, pero en su contra
la robustez fisica por ejemplo. A pesar de ello, se han desarrollado dispositivos mecanicos de tipo
giratorio de los cuales es interesante resaltar su gran precision De la misma forma, es posible citar
otro tipo de desplazadores de fase como los basados en ferrita cuyas aplicaciones principales se
encuentran en arreglos de radares o antenas de alta potencia con pérdidas muy bajas pero bajo la
desventaja de un costo muy elevado.
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El desarrollo de desplazadores de fase electronicos se lleva a cabo en distintas tecnologias y
configuraciones, los mas comunes son fabricados con semiconductores por medio de la tecnologia
hibrida como el caso de los basados en diodo p-i-n o por medio de la tecnologia monolitica para los
basados en FET. Estos desplazadores de fase tienen grandes ventajas como la produccion en masa,
velocidades altas de conmutacién y compatibilidad con la tecnologia planar; sin embargo Ia
desventaja de tener pérdidas considerables en frecuencias cercanas a la banda Ka descarta a estas
tecnologias como una alternativa real de acuerdo al objetivo de este trabajo. Actualmente la
tecnologia basada en la integracion de microsistemas electromecanicos (MEMS) se proyecta de
manera muy prometedora para los proximos afios cuando se superen los problemas de confiabilidad,
especialmente en la implementacion de interruptores.

Es evidente la importancia de disefiar desplazadores de fase en aplicacion en las antenas en
arreglo de fase, aunque también existen aplicaciones bien determinadas en dispositivos de
microondas pero con menor perspectiva de desarrollo. Se manifestd que los desplazadores de fase
son los principales elementos de las antenas en arreglos de fase, bajo el principio basico de que
para excitar los arreglos de antenas se requiere una red alimentadora aplicando a cada elemento del
arreglo una amplitud y fase distinta. En analisis comparativo realizado en este capitulo concluyo
que un desplazador de fase basado en una guia de onda circular en combinaciéon con elementos

adecuados, se ajusta a las condiciones de simplicidad, bajo costo y pérdidas en la banda Ka en
aplicacion a las antenas en arreglo de fase de tipo reflectivo.
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Capitulo 2

Fundamentos del desplazador de fase
reflectivo basado en guia de onda circular y
propuesta de una nueva estructura.

En este capitulo se presentan los conceptos y principios basicos que permiten comprender el
funcionamiento de un desplazador de fase reflectivo basado en una guia de onda circular, a partir
del principio de polarizacion de cambio de fase que sera discutido ampliamente. Se inicia con un
analisis de los principales parametros que caracterizan a una guia de onda circular ya que es un
elemento esencial del disefio, en el que se definen los modos de operaciéon en los que se estudia el
comportamiento del dispositivo. Después se describen los resultados obtenidos por Gardner Fox [1]
cuando desarroll6 el concepto del desplazador de fase mecanico ajustable. El dispositivo contiene
dos elementos esenciales conocidos como secciones diferenciales de 90° y 180°. De manera general,
el analisis hecho por Fox demuestra que es posible obtener un desplazamiento de fase deseado y
controlado para una onda incidente de polarizacion lineal o circular.

Adicionalmente, se muestra que la teoria de circuitos de microondas reporta que es factible
cumplir con el principio de polarizacion de cambio de fase, al analizar dos formas particulares de
implementar las secciones diferenciales de 90° y 180° conocidas como placas de un cuarto y media
onda respectivamente. Se concluye con la presentacion de la propuesta y principio de operacion de
un desplazador de fase reflectivo optimo para operar en antenas en arreglo de fase reflectivo tipo
espirafase con polarizacion circular.

2.1 Principales pardmetros de una guia de onda circular

La guia de onda circular es un elemento cldsico en la ingenieria de microondas y es usado en la
construccion de importantes dispositivos como uniones giratorias, divisores de potencia variables,
filtros, resonadores y por su puesto en atenuadores y desplazadores de fase variables. Una de las
principales ventajas que presenta es la capacidad de manejar distintas polarizaciones de ahi que
tengan aplicaciones muy especificas e importantes en sistemas de radar.

La figura 2.1 muestra la geometria de la guia de onda circular la cual se caracteriza
principalmente por medio de su radio a. Por otra parte, se sabe que una propiedad de cualquier
guia de onda abierta es que los campos transversales pueden ser formados a partir del conocimiento
de las componentes longitudinales £, y H, que facilmente pueden ser obtenidas al dar solucién a la
ecuacion de Helmontz de acuerdo a la teoria general de los modos TE y TM. También, dada su
geometria, lo mas apropiado es trabajar en coordenadas cilindricas (7, ¢, z). De esta manera, la
ecuacion de Helmontz toma alguna de las siguientes formas de acuerdo al tipo de onda.
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Para ondas TE

2 2
aHz+laHz+iaHZ+k02HZ=O (2-1)
o r or 1t og’

Para ondas TM

2 2
OF, 10E  10°E +k’E. =0 (2-2)
or? ror o’ 6¢2

Donde k. se conoce como el nimero de onda de corte que en general es un valor que se obtiene a
partir de la geometria de la estructura analizada.

Figura 2.1. Geometria de una guia de onda circular

Al dar solucion a las ecuaciones diferenciales (2-1) y (2-2) se encuentra que para ambas, la
solucion esta dada en términos de la funcion de Bessel de primer género y orden n, J,(x). De a
cuerdo al tipo de onda las soluciones son

Para ondas TE
H_ =(Acos(ng)+ Bsin(ng))J, (kr)e " (2-3)
Para ondas TM
E. =(Acos(ng) + Bsin(ng))J, (k r)e ' (2-4)

Al aplicar apropiadamente la condicion de frontera es decir, £,(r =a)=0 para las ondas TE y

E_(r=a)=0 para las ondas TM, se obtiene una condicion para cada tipo de ondas.

Para ondas TM

J,(k,a)=0 (2-5)
Para modos TE

J (k.a)=0 (2-6)
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Dado que la funcion de Bessel de primer género y orden n J,(x) tiene un infinito nimero de
valores de x para el cual se vuelve cero, las condiciones mencionadas anteriormente pueden ser

satisfechas por alguno de dichos valores por lo que se definen a p,, como la m-ésima raiz de (2-5)
ya p, como la m-ésima raiz de (2-6). Con esto, es posible obtener para cada tipo de onda, las
siguientes relaciones

(k)(,:i:[ — pnm (2_7)
a

(ks =F (2-8)
a

Al igual que en cualquier guia de onda abierta tal como la guia de onda rectangular, en la
circular son capaces de propagarse una gran cantidad de ondas a partir de su frecuencia de corte
dada por

g =tdm (2-9)
27~ ue

El primero de estos modos, conocido como el modo fundamental (aquel que posee la frecuencia
de corte menor) es el modo TE,; En la figura (2.2) se muestra el patrén de los campos transversales
de dicho modo, como primera caracteristica se destaca que es un modo con algin parecido al modo
TE;¢ de una guia de onda rectangular, incluso es posible imaginar una deformacion geométrica
gradual que nos lleve de una guia de onda rectangular a una circular la cual también nos mostraria
una transicion suave de un modo TE ;o a un modo TE;,. Esta similitud de patrones hace posible que
el modo dominante de una guia de onda rectangular pueda generar al modo dominante de una guia
de onda circular y viceversa, lo cual es empleado en la construccion de transiciones ttiles en
diversos dispositivos de microondas.

A

H . Campo eléctrico
111 — Campo magnético

/

(]

Figura 2.2 Modo principal TE,; de una guia de onda circular

Existe otra particularidad importante en el modo TE;; que se obtiene al emplear la solucion para
H, dado por la expresion (2-3). Si tomamos como referencia la componente radial de campo
eléctrico £,, mediante la expresion (2.3) es posible conocer las variaciones en ry ¢ [2]-[4] de la

siguiente manera.
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E ~—= = E,~Acosg—Bsing (2-10)

En la figura (2.3) observamos los dos casos posibles presentes en un modo TE;;, para uno se
tiene el maximo de la componente radial en ¢ =7/2, esto cuando 4=0, mientras que cuando B=0 el

maximo esta en ¢ =0. De acuerdo a este resultado, al primero de los modos se le conoce como TE;

de polarizacion vertical y al segundo TE,; de polarizacion Horizontal. La conclusion a todo esto es
muy interesante y esta es que el modo TE;; considera implicitamente desde las expresiones (2-3) y
(2-10) que es capaz de soportar dentro de la guia de onda polarizacion vertical, horizontal y circular.

A
Modo TE; en polarizacion Modo TE;; en polarizacion

I { vertical Horizontal

!
-

Figura 2.3 Modo TE; en polarizacion horizontal y vertical

En la guia de onda circular, también son importantes otros modos de alto arden. En la figura 2.4
se muestra la distribucion de los campos transversales de los primeros seis modos [12], dentro de
estos ademas de el modo principal TE,; son particularmente importantes, los modos TMy, y TE,
estos se conocen como modos de simetria axial. Los primeros son ampliamente utilizados en el
disefio de elementos giratorios, mientras que en los modo TE, se presenta la caracteristica de que la
atenuacion disminuye drasticamente con la frecuencia en comparacion de modos de menor orden
debido al patron circunferencial de la corriente; esta caracteristica permite construir por ejemplo,
resonadores de alta calidad.

Campo eléctrico
______ Campo magnético

Figura 2.4 Primeros seis modos de guia de una guia de onda circular

Con lo que respecta a la impedancia y la potencia de transmisiéon del modo principal TE;; se
tiene que es mayor a la que presenta en modo principal TE;y de una guia de onda rectangular.
Ambos parametros se obtienen a partir de la densidad de corriente que implica la integracion de
funciones de Bessel pero que finalmente queda expresada como [3]
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1, :[ A }J1(1.84) 2-11)
A

g
Luego por medio del vector de Poynting se obtiene para la potencia
847 — A
p=[ 18 2l o g A | [ (2-12)
8 A, N\ &

Por lo que de las dos expresiones anteriores es facil encontrar la impedancia caracteristica
expresada por

2
z - 2P _n(184° -1,

== 2-13
i1 2 ” (2-13)

Donde de acuerdo a la teoria general de los modos TE y TM

et 2-14
= (2-14)
Z, =L (2-15)

[0

Al comparar los resultados dados por (2-12) y (2-13) notamos que la potencia de transmision es
aproximadamente cuatro veces mayor que en una guia de onda rectangular (varios Megawatts en
banda ku), mientras la impedancia caracteristica es casi dos veces mayor (cerca de 1kQ). El analisis
anterior, nos muestra ventajas y desventajas de la guia de onda circular con respecto a otras lineas
de transmision, pero sin duda la capacidad de transmitir grandes cantidades de potencia y el manejo
de diferentes polarizaciones en el modo fundamental hacen de la guia de onda circular sea un
dispositivo irreemplazable en muchas aplicaciones.
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2.2 El principio de Fox de cambio de fase

El principio conocido como de Fox de cambio de fase se trata de una serie de resultados dados a
conocer por primera vez por A. Gardner Fox [1] a partir del planteamiento de un desplazador de
fase ajustable basado en tres secciones de guia de onda circular que es la base del desplazador de
fase giratorio mecanico descrito en la seccion 1.2.1.2 y de algunos desplazadores de fase de arreglos
reflectivos basados en el principio espirafase, como se vera mas adelante. A continuacion se
presentan los resultados y conclusiones a partir del planteamiento original de Fox.

2.2.1 Elementos que conforman al desplazador de fase ajustable

El principio fundamental de un desplazador de fase basado en guia de onda o en cualquier otro
dispositivo, es que la fase de una onda de salida pueda ser recorrida con respecto a una de entrada.
El objetivo principal de Fox fue crear un desplazador de fase que suministrara un corrimiento de
fase continuo y acumulativo por medio de un ajuste rotatorio. En principio su aplicacion mas
importante no fue para disefios de alta velocidad si no que enfatizé como principal propiedad la
capacidad de transmision del 100 por ciento de la potencia disponible de la fuente con una fase
variable arbitrariamente. Esta es una propiedad muy util en el rango de frecuencia de las
microondas donde la potencia no pude ser recuperada facilmente por amplificacion considerando
aplicaciones con un manejo de potencia de varios cientos de kilowatts. El manejo de potencia sin el
empleo de amplificadores es también una de las principales caracteristicas de las antenas en arreglos
de fase pasivos.

Asi, el dispositivo idoneo en la implementacion de un desplazador de fase con la especificacion
de potencia es la guia de onda circular, ya que como sabemos en esta es posible tener dos ondas
viajeras en el modo dominante con sus campos eléctricos formando entre si angulos rectos y que
ademas son independientes. Tal como se describio en la seccion 2.1, el patron del campo eléctrico
en el modo dominante de una guia de onda circular en su seccion transversal, tiene la forma
mostrada en la figura 2.2. Cuando la onda viaja y pasa a través de dicha seccion, la orientacion y
forma de los contornos del campo permanecen fijos aunque la magnitud del campo varié [1]. Como
tal, una onda puede ser caracterizada por una cierta direccion de polarizacion indicada por el vector
de campo eléctrico E. Podemos entonces decir que la onda mostrada en la figura 2.2 est4 polarizada
verticalmente dado que la componente de campo eléctrico que pasa a través del centro de la seccion
transversal de la guia de onda esta orientada verticalmente.

En teoria es posible tener un nimero infinito de ondas del modo dominante del mismo tipo las
cuales estaria polarizadas en todos lo angulos posibles. Sin embargo, se puede mostrar que algunas
de esas ondas pueden ser resueltas por medio de dos ondas dominantes, una que estd verticalmente
polarizada y otra que esta horizontalmente polarizada tal como se muestra en la figura 2.3. Si un
receptor linealmente polarizado esta arreglado de tal manera para recibir ondas polarizadas
verticalmente del modo dominante, la presencia de ondas polarizadas horizontalmente no sera
detectada y podriamos de esta manera concluir que la guia de onda puede ser usada como si
consistiera de dos linecas de transmision independientes [1], una para ondas polarizadas
verticalmente y otra para ondas polarizadas horizontalmente. Ya que una onda en cualquier otro
angulo tiene componentes en las direcciones horizontal y vertical, el nimero de lineas de
transmision independientes disponibles estd limitado a dos.

54



También se sabe que la velocidad de fase de las ondas en una guia de onda es mas grande que la
velocidad de la luz en el espacio libre, y esta velocidad de fase es dependiente de las dimensiones
fisicas de la estructura. Por lo tanto, es posible controlar la velocidad de fase al disefar
convenientemente la seccion de la guia de onda. De esta manera en teoria, es posible construir una
seccion de guia de onda circular que produzca dos velocidades de fase diferentes para ondas que
estan polarizadas paralela o verticalmente con respecto a un eje de referencia. Una seccion de guia
de onda que tiene esta propiedad, es decir, la capacidad para transmitir dos conjuntos de ondas
polarizadas con angulos rectos entre si con diferentes velocidades que por supuesto produciran dos
diferentes retrasos de fase diferentes para las dos polarizaciones se denomina como seccion
diferencial de corrimiento de fase [1]. Tales secciones tienen un numero de muy utiles e
interesantes propiedades, ya sea de forma independientemente o en combinacion.

Una de tales combinaciones es el desplazador de fase descrito por primera vez por Fox que
comprende de tres secciones desplazadoras de fase diferenciales de guia de onda circular acopladas
en cascada. La primera de estas convierte las ondas incidentes linealmente polarizadas a ondas
circularmente polarizadas. La segunda sirve para girar como se requiera la orientacion instantanea
de las ondas polarizadas circularmente y por medio de esto, recorrer la fase de la salida. La tercera
seccion entonces reconvierte las ondas polarizadas circularmente provenientes de la segunda
seccion a ondas linealmente polarizadas. Sin embargo, antes de tratar de explicar la operacion en
detalle es necesario familiarizarse con las propiedades de dichas secciones, sin dar mucha
importancia a los detalles sobre aspectos de construccion. A continuacion se explican las principales
propiedades de dichas secciones

2.2.1.1 Seccion diferencial de 90° (A90°)

Tal como se menciond anteriormente, la seccion transversal de una guia de onda circular es la
que generalmente se prefiere en la realizacion de este tipo de secciones diferenciales. Entonces
suponemos que escogemos una longitud de guia de onda circular de dimensiones convenientes para
transmitir la onda transversal eléctrica del modo dominante (modo TE;,) para la frecuencia en que
estamos interesados; y suponemos que la seccion esta equipada con los elementos necesarios para
que funcione convenientemente (Ya sea como convertidor de polarizacion linear a circular 6 como
seccion giratoria). Con base en la figura 2.5 se supone que las ondas polarizadas paralelamente al
eje A viajan mas rapido que las polarizadas al eje B que es perpendicular al eje 4. Esto es indicado
esquematicamente al mostrar los vectores eléctricos diametrales @ y b correspondientes a los
maximos de voltaje adyacentes[1] para dos ondas polarizadas paralelas a los ejes 4 y B
respectivamente y entrando a la seccion desde la parte izquierda del dibujo en el mismo instante.

Esos vectores son marcas o etiquetas convenientes que deben mantenerse en puntos
significativos, para seguirlas a través de las diferentes secciones del desplazador de fase con lo que
podremos observar los efectos finales sobre las ondas. A la derecha o salida de la seccion son
mostrados emergiendo dos vectores desplazados uno del otro, con a” habiendo viajado una distancia
eléctrica mas grande que b’ en virtud de que su velocidad de fase es més grande. Por comodidad la
seccion de guia de onda circular se muestra sola en el espacio pero se debe de entender que las
ondas son conducidas dentro y fuera de esta por medios contiguos con la misma seccion transversal
(como en el caso de la transicion de guia de onda rectangular a circular). Si ahora, las propiedades
de la seccidn son ajustadas de manera que «’ preceda a b’ por una cuarto de longitud de onda, el
corrimiento de fase diferencial serd de 90° y la seccion generalmente se denota por el simbolo
A90°. Esta fase diferencial corresponde a la diferencia entre los dos retrasos de fase absolutos [1].
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Figura 2.5 Conversion de polarizacion lineal a polarizacion circular

Al examinar ahora, las propiedades de la onda emergente vista en alguna seccion transversal fija
del lado derecho de la figura 2.5. Primero la onda aparecera teniendo un vector eléctrico instantaneo
a’ que sefiala hacia arriba. Noventa grados después en el tiempo, el patron del campo se habra
movido hacia adelante un cuarto de longitud de onda (ya que pI=2a/A (A/4)=n/2), y el vector
eléctrico b’ apareceria en la seccion transversal fija sefialando a la derecha. Ciento ochenta grados
después se observaria un vector apuntando hacia abajo, y doscientos setenta grados después el
vector apuntara hacia la izquierda. Asi podemos decir que estas dos componentes vectoriales
emergentes, forman una onda circularmente polarizada que gira conforme a las manecillas del reloj
viéndola en la direccion de propagacion. Similarmente, las dos ondas 6 componentes en fase
entrando del lado izquierdo (a y b) cuando se suman vectorialmente forman una onda linealmente
polarizada en un angulo de 45° con respecto a los ejes A y B. De esta manera, se puede concluir que
una seccion A90° tiene la propiedad de convertir una onda linealmente polarizada en una onda
circularmente polarizada, siempre y cuando la polarizacion de la onda de entrada esté orientada a
45° con respecto a los ejes principales A y B.

Es claro, que hay dos posibilidades de orientacion para la onda de polarizacion lineal a la
entrada orientada a 45 grados con respecto a los ejes principales. Por ejemplo, si la onda o
componente del eje B hubiera sido puesta en fase de tal manera que en la figura 2.5 el vector b’
sefialara hacia la izquierda la polarizacion de entrada habria estado otra vez a 45° de los ejes
principales pero esta vez estaria perpendicular a la orientacion de la consideracion original. En este
caso la onda que emerge polarizada circularmente girard en contra de las manecillas del reloj (sera
de polarizacién circular derecha) en lugar de girar en sentido de estas. Por consiguiente, se puede
generalizar diciendo que si la entrada de polarizacion lineal esta en un angulo de 45° en sentido de
las manecillas del reloj con respecto al eje A (el eje de mas alta velocidad), la onda sera de
polarizacién circular izquierda. Inversamente, si la polarizacién de entrada estd 45° en sentido
contrario a las manecillas el reloj del eje 4, la onda sera de polarizacion circular izquierda.

Ahora, se analizard qué sucede si una onda circularmente polarizada es enviada dentro de una
seccion A90°. La figura 2.6 muestra la misma seccion usada en la figura 2.5. Sin embargo, ahora se
esta enviando una onda circularamente polarizada desde la izquierda. Los primeros dos maximos de
voltaje son indicados por lo vectores en al parte frontal de la seccion como b y a. De nuevo,
consideramos que la componente a viaja mas rapido que la componente b y que finalmente se
alcanzan al final de la seccidén de un cuarto de onda .Entonces a’ y b’ se suman vectorialmente
formando ahora una onda linealmente polarizada en un angulo de 45° en contra de las manecillas
del reloj del eje A. Similarmente, si una onda girando en contra de las manecillas del reloj es
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enviada dentro de la seccion, la onda emergente estara linealmente polarizada en un angulo de 45°
en sentido de las manecillas del reloj a partir del eje A.

4N

a
Figura 2.6 Conversion de polarizacion circular a lineal

Finalmente, debemos tomar en cuenta un hecho extremadamente importante. La fase instantanea
de la onda emergente linealmente polarizada va depender de dos factores. Primero, dependera del
tiempo de transmisién a través de la seccion diferencial de corrimiento de fase y segundo,
dependera de la fase instantanea de la onda de entrada [1]. Pero la fase instantanea de la onda de
entrada circularmente polarizada depende de su orientacion o polarizacion instantanea en el plano
de entrada. De esta manera, el defasaje en tiempo de la salida depende de la orientacion espacial de
la entrada. Por consiguiente si podemos concebir algunos medios para controlar la orientacion
instantanea de la onda de entrada, tendremos los medios para ajustar el defasaje en tiempo de la
salida. Una seccion A180° nos permite este control.

2.2.1.2 Seccidn diferencial de 180°

Ahora se asume que es posible construir una seccion de guia de onda circular que producira un
corrimiento de fase diferencial de 180°. La figura 2.7 muestra tal seccion. Las ondas linealmente
polarizadas representadas por el vector £ estan siendo introducidas desde la parte frontal de la
seccion y estas estan polarizadas en un angulo 6 en sentido de las manecillas del reloj con respecto
al eje 4. El vector E puede ser descompuesto en las componentes a 'y b a lo largo de los ejes 4 y B
como es mostrado. De nuevo se asume que la componente del eje A viaja a mayor velocidad que la
componente del eje B con el resultado de que a la salida al otro lado de la seccion, la componente b’
queda rezagada en tiempo con respecto de a’ por 180 grados o una longitud de media longitud de
onda. Por lo tanto, en un plano fijo en la posicion de @’ la componente del eje B estara senialando en
la direccion opuesta de b, tal como se indica por »’’. Ahora, cuando a’ y b’ son sumadas
vectorialmente, la resultante serd una onda linealmente polarizada representada por E’ que esta
polarizada en un angulo & contrario a las manecillas del reloj a partir del eje 4. Podemos concluir
entonces que el efecto de una seccion A180° sobre las ondas linealmente polarizadas es causar una
rotacion del angulo de polarizacion en la direccion del eje 4 de 26, o dos veces el angulo entre el
eje A y la polarizacion de entrada. El eje B pudo igualmente haber sido escogido como eje de
referencia y el mismo resultado se hubiera obtenido.

Por otra parte, si la polarizacion de la entrada permanece fija el giro de la seccion A180° en un
angulo € causara una rotacion del plano de la polarizacion de salida de dos veces 8 también. Media
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vuelta de la seccion causara que el vector de salida gire a través de una circunferencia completa y
regrese a su posicion original.

Figura 2.7 Rotacion de polarizacion por medio de una seccion de 180°

Si en lugar de una entrada linealmente polarizada, quisiéramos aplicar una onda circularmente
polarizada podriamos deducir los resultados exactamente de la misma forma como lo hicimos
anteriormente. Ya que podemos pensar en la onda circularmente polarizada como un vector
linealmente polarizado el cual, sin embargo esta girando en direccion de las manecillas del reloj por
ejemplo. Luego debido a que el angulo entre este vector de entrada y el eje 4 estd constantemente
incrementandose en la direccion de las manecillas del reloj, simplemente podemos usar las
conclusiones del parrafo anterior para mostrar que el angulo del vector de salida esta
constantemente incrementandose en la direccion contraria a las manecillas del reloj. Esto es, por lo
tanto, una propiedad interesante de la seccion A180° que convierte las ondas de polarizacion
circular izquierda (A favor de las manecillas del reloj) en ondas de polarizacion circular derecha (En
contra de las manecillas del reloj). El punto significativo es sin embargo, que ain para ondas
polarizadas circularmente, si examinamos el patron del campo que existe en un instante de tiempo
en particular, el angulo instantaneo del vector de salida instantineo dependera del angulo
instantaneo del vector de entrada con respecto a los ejes principales de la seccion. Por lo tanto, al
rotar la seccion, la polarizacion de salida instantanea puede ser rotada. Esta es justo la propiedad
que se necesita para completar el desplazador de fase y por lo tanto la seccion mas importante.

2.2.2 Operacion y caracteristicas del desplazador de fase ajustable

La figura 2.8 muestra las partes esenciales de un desplazador de fase completo basado en guias
de onda circular. Es una practica usual en microondas trabajar con ondas linealmente polarizadas.
Por consiguiente, algunas transiciones compatibles, tales como una seccion lisa deben de ser
empleadas para pasar de una guia de onda rectangular a circular. Las ondas estan fijas polarizadas
linealmente y de cualquier manera estan denotadas por el vector E en la parte izquierda del dibujo.
El primer trabajo del dispositivo es convertir esas ondas linealmente polarizadas en ondas
circularmente polarizadas, y por consiguiente estas pasan a través de una seccion A90° en la cual su
eje principal esta orientado en 45° a la polarizacion de entrada como se muestra en la figura 2.8. De
esta forma, las ondas salientes de esta seccion estan ahora circularmente polarizadas y giran en
direccion de las manecillas del reloj (de polarizacion circular izquierda). Después estas pasan a
través de una seccion A180° que como sabemos pude ser disefiado de tal manera que sea libre de
girar. Las ondas girando en sentido contrario a las manecillas del reloj (polarizacion circular

58



derecha) que resultan finalmente encuentran una segunda seccion A90° (III) la cual cumple con la
tarea de convertirlas de nuevo en ondas linealmente polarizadas las cuales seran manejadas como se
requiera. La polarizacion de salida puede ser orientada en algiin dngulo requerido simplemente al
situar la seccion A90° en un angulo apropiado. Si la polarizacion de salida es deseada en el mismo
plano que el de la entrada, entonces los ejes de la segunda seccion A90° seran paralelos con los
correspondientes ejes de la primera, tal como muestra la figura 2.8.

Figura 2.8 Desplazador de fase ajustable

Como se habia senalado anteriormente, el defasaje en tiempo instantaneo de las ondas de salida
dependeran de la orientacion instantanea de la onda circularmente polarizada en la entrada de la
seccion III. Y esta orientacion instantdnea estd bajo control por medio de la seccion II. Como
consecuencia, la rotacion de la seccién A180° causara un cambio en el defasaje en el tiempo de las
ondas de salida. Siendo que media vuelta de la seccion II produce una rotacion de 360° de su vector
de salida, es decir media vuelta o revolucion de esta seccion causa un cambio de 360° de defasaje en
el tiempo.

El sentido en el que el defasaje en el tiempo es cambiado puede ser determinado como sigue. La
entrada a la seccion III es un vector girando en contra de las manecillas del reloj. En este instante,
dicho vector tiene una posicion en particular. Un instante después, el vector estard situado en una
nueva posicion en contra de las manecillas del reloj con respecto a la posicion original. Por ello, si
al rotar la seccion Il causamos que el vector actual(a la entrada de I1I) asuma una nueva posicion en
la cual normalmente hubiera sido situada tiempo después, se habra adelantado en el tiempo la fase
de la onda. Inversamente, al rotar la seccion Il en sentido de las manecillas del reloj retardariamos
la fase de la onda emergente. En general, entonces girando la seccion A180° en la misma direccion
de rotacion de la onda que entra a al seccidon III causard un adelanto en fase. Todas estas
conclusiones son verificadas matematicamente a continuacion.

El siguiente analisis permite demostrar el cambio en la fase producido por la rotacion de una
seccion A180° dentro de la estructura del desplazador de fase giratorio. La figura 2.9 muestra la
articulacion completa del dispositivo con distintos conjuntos de ejes principales apropiadamente
etiquetados. Considerando una variacion armoénica de los campos, la onda incidente al dispositivo
es de la forma

E . =E,sinot (2-16)

input
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Donde Ej es la magnitud del campo eléctrico de la onda incidente, que polarizada a 45 grados de los
ejes principales de la primera seccion, al resolverla en sus dos componentes se obtiene

E E,sinwt

1
V2 (2-17)

E =LEO sin wt

0B1 \/5

Figura 2.9 Desplazador de fase ajustable con ejes de referencia

Después de pasar a través de la primera seccion, las componentes a la salida seran

. 1 T
E,,=—FE, sin(a)t—ﬂ1 +—]
\/15 2 (2-18)
E(;Bl = _Eo Sin(a)[ _ﬁl)

NG

Donde f, es el retraso de fase absoluto (la constante de fase S por la longitud de la seccion 1, §,=
pl;) a través de la seccion uno para ondas polarizadas en el eje B, mientras las ondas polarizadas en
A han recibido un adelanto relativo de 7/2 sobre las ondas polarizadas en B. De la siguiente manera

‘ E
E()Al = —OCOS(a)t _ﬁl )
V2 (2-19)

‘ E .
E031 :Tgsm(a)t_ﬂl)

Esto representa a una onda circularmente polarizada girando en sentido de las manecillas del
reloj (de polarizacion circular izquierda) que pueden ser resueltas y proyectadas a lo largo de los
ejes A, y B, haciendo uso de algunas identidades trigonométricas, de la siguiente forma

E, =E,cosf@—E, sinf=—"-cos(wt—f +6) (2-20)

V2
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E, =E,sinf@—E, cosf =—Lsin(wt — f, +6) (2-21)

NG

Puede notarse que el angulo espacial # se ha introducido como parte del angulo de fase.
Después de pasar a través de la seccion A180°, las componentes emergentes seran

E,= — £, cos(wt — B, — B, +0+1)= —%cos(a)t A ) (2-22)

NG

E,, = ﬂsm(a}t ) (2-23)

V2

Esta es todavia una onda circularmente polarizada, pero debido al signo contrario de la
componente en A, esta gira ahora en contra de las manecillas del reloj (De polarizacion circular
derecha). De nuevo la onda sera resuelta en sus componentes a lo largo de los ejes A; y B; de
acuerdo a lo observado en la figura 2.9.

E,=E,,cos(0+¢)+E,, sin(0+g¢)= —ﬂcos(a)t — B - B, +20+9) (2-24)

N3
E,=-E,sin(0+¢)+E,,cos(0+¢)= +ﬂsin(wt — B -, +20+9) (2-25)

V2

Finalmente, después de pasar a través de la tercera seccion las componentes finales son

E,= :/g‘) cos(a)t — B B, - B+ 29+¢+§] = %sin(a)t — B =B, — B, +20+¢) (2-26)
N ]
EB3—$sm(a)t BB, — B, +20+¢) (2-27)

Esto equivale a hacer una simple onda de la misma magnitud como la original y orientada en 45
grados a los ejes A; y B; tal como se muestra. El corrimiento de fase total experimentado por la
onda que pasa a través de todo el dispositivo completo es la suma de los retrasos individuales
ademas de los angulos espaciales 260 +¢ . Asi al ajustar cualquiera o ambos de estos angulos

espaciales la fase de la onda de salida puede ser arbitrariamente alterada. Con esto, es claro que un
giro o rotacion de la seccion A180° en € grados produce un cambio de 20 en el angulo de fase
eléctrico.

Por lo tanto al ensamblar o montar de alguna manera el esquema de la figura 2.8 se constituye lo
que es un desplazador variable de fase completo. Dado que hemos asumido que las secciones
individuales no causan una atenuacion apreciable, substancialmente el 100 por ciento de de la
potencia incidente sera transmitida con fase alterada. No hay limite en el rango de control de la fase,
y la rotacion continua de la seccion A180° causara una adelanto o retraso continuo de fase. Esto
también quiere decir que la rotacion continua de la seccion A180° a una velocidad constante causara
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un incremento o decremento fijo en la frecuencia de las ondas transmitidas [1]. Ademas, las ondas
que pasan a través de la estructura sufriran el mismo corrimiento de fase sin importar cual sea la
direccion de transmision, y la rotacion o giro de la seccion A180° producird el mismo cambio de
fase en cantidad y en sentido para cualquier direccion. Asi, el montaje de este desplazador de fase
es el equivalente de una pieza elastica de linea de transmisién que es capaz de ser estirada o
comprimida arbitrariamente para cualquier longitud deseada.

Ahora es posible mencionar algunas caracteristicas y propiedades de los desplazadores de fase
giratorios. Para el caso de antenas en arreglo de fase, usando desplazadores de fase basados en el
principio de Fox y en guia de onda circular, no es necesaria la amplificacion que se presenta en
algunos esquemas de alimentacion debido a que estos no presentan grandes pérdidas de potencia.
Ademas de esto, permite asignar facilmente el defasaje a cada elemento del arreglo con solo girar en
menor o mayor medida los desplazadores de fase. Como consecuencia también de las bajas
pérdidas pueden crearse configuraciones mas sencillas de alimentacion del arreglo. Con respecto a
la alimentacion en serie, existe un corolario que dice que si queremos producir un cambio mas
rapido en fase para la misma velocidad de giro de una seccion A180° podemos hacerlo de una
manera tan simple como poner en cascada un cierto numero de desplazadores de fase completos y
enganchando sus rotores juntos [1].

Otro punto importante a tomar en cuenta es que estos desplazadores de fase son dependientes
con la frecuencia de acuerdo a la dependencia que tengan también las secciones diferenciales. En
general estas trabajan perfectamente solo en una frecuencia. La desviacion de la frecuencia media
del ancho de banda causara alguna reflexion de potencia y por ello la falla de las secciones
individuales de mantener el corrimiento de fase diferencial requerido. Entonces, para el desplazador
de fase como un todo, esos efectos resultaran en algunos errores como los son pequefias pérdidas en
la linealidad de corrimientos de fase en relacion a la posicion del rotor, variaciones pequenas de la
impedancia de entrada conforme el rotor es girado y el desarrollo de una pequefia componente del
campo ortogonal a la polarizacion de salida [1]. Esté ultimo error es el mas inquietante de los tres
mencionados dado que la salida generalmente es entregada a una guia de onda rectangular la cual
no tiene ninguna posibilidad de transmitir ninguna polarizacion cruzada (cross-polarization), este
espurio de componente transversal sera reflejado hacia el desplazador de fase y subsecuentemente
sera de nuevo reflejado por la entrada final por la misma razoén. El resultado es que se presentan
anomalias en la potencia transmitida y en los cambios de fase.

Estos efectos pueden ser eliminados casi en su totalidad de manera simple al insertar
convenientemente un filtro de polarizacion entre los extremos del desplazador de fase y la
transicion a la guia de onda rectangular [1]. Estos deben estar disefiados de tal manera que absorban
la mayoria de los espurios de componentes transversales sin afectar las ondas de la polarizacion
deseada. Por estos medios el desplazador de fase puede ser implementado razonablemente sin
depender de una frecuencia exacta de operacion.

Asi, se observa que un desplazador de fase de este tipo tiene las siguientes ventajas:
primeramente, la propiedad de que es capaz de transmitir substancialmente el cien por ciento de la
potencia incidente, ademas de hacerlo en altos niveles; obtener un desplazamiento de fase
controlado de manera simple mediante el giro de una de sus secciones; ademas de poseer bajos
niveles de pérdidas debido a su naturaleza mecanica. Esto permite situar a este dispositivo como el
principal modelo a seguir en el disefio de desplazadores de fase basados en guia de onda circular
para arreglos pasivos.
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2.3 Analisis de las secciones diferenciales

En la seccién anterior se menciond, que tedricamente es posible implementar un desplazador de
fase variable basado en la geometria de una guia de onda circular. Como parte esencial del analisis,
estan las configuraciones internas a cada una de las secciones de guia de onda circular que permiten
una distancia eléctrica diferencial de A/4 y A/2 para dos componentes ortogonales que inciden a
dichas secciones a fin de implementar las secciones diferenciales de 90° y 180° respectivamente. En
la seccion 1.2.1.2 se habld por primera vez del principio de operacion de un desplazador de fase
giratorio basado en el principio de Fox que emplea secciones diferenciales 6 placas dieléctricas
conocidas como de un cuarto de onda y de media onda. Asi también, en la seccion 1.2.1.3 se
mostraron algunos desplazadores diferenciales con modelos de pardmetros distribuidos y
concentrados como alternativa a las placas dieléctricas. A continuacion se presenta el analisis
empelado por la teoria de circuitos de microondas para caracterizar dichas secciones diferenciales.

2.3.1 La placa de un cuarto de onda.

Muchos sistemas y componentes de microondas son dependientes de la polarizacion circular ya
sea izquierda o derecha. Un elemento de doble refraccion que es conveniente en la implementacion
de placas de un cuarto de onda, consiste de una hoja de material dieléctrico en + 45° con respecto a
los ejes x y, de acuerdo al principio de cambio de fase de Fox. Asi, el dispositivo es visualizado
como un circuito de cuatro puertos con dos puertos de entrada y dos de salida como muestra la
figura 2.10. Una posibilidad de matriz de dispersion que cumple con las propiedades de ausencia de
pérdidas y reflexiones esta dada por [3]

0 0 S, S,
o o s, S
S = 41 31 (2-28)
Sy Sy 0 0
Sy Sy 0 0

La naturaleza de los elementos de esta matriz puede ser deducida ya sea en términos de su
descripcién modal normal o en términos de uno de sus valores propios [3]. Los valores propios son
un conjunto especial de escalares asociados con un sistema lineal de ecuaciones, estos valores son
muy importantes en muchas aplicaciones de fisica e ingenieria como en el andlisis de estabilidad, la
fisica de cuerpos giratorios y sistemas vibratorios y oscilatorios.

Puerto 4

Guia de Onda
circular

Puerto 2

Puerto 3

Puerto 1 Figura 2.10 Placa de un cuarto de onda
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Cualquier aproximacion considerando una entrada en cualquier puerto produce una solucion de
onda estacionaria en términos de la misma combinacion lineal de dos modos normales del sistema
[3]. Un modo normal de este arreglo tiene una distribucién de campo en cuadratura de espacio y
fase [3], mientras el otro modo normal tiene una distribucion del campo en cuadratura de espacio
pero no de fase. La naturaleza de esos modos normales en el caso de una sefial polarizada
horizontalmente en el puerto 1 del dispositivo, es indicado en la figura 2.11. El campo en cuadratura
de fase y espacio establece un simple campo con su polarizacion tangente al dieléctrico de tal
manera que se propague con una constante de fase .. El campo sin cuadratura de fase establece un
solo campo con su polarizacion perpendicular a la placa dieléctrica. Esta por lo tanto se propaga a lo
largo de la placa con otro valor de constante de propagacion f,. El valor propio aproximado, puede
ser deducido al formar las redes de valores propios del dispositivo, al conocer las redes propias del

circuito [3].

Figura 2.11 Definicion de modos normales de una placa de un cuarto de onda

El conocimiento de un puerto de reflexion, la impedancia y admitancia de cada red propia es
suficiente para formar las matrices correspondientes. Las redes propias pueden ser obtenidas al
aplicar paredes eléctricas y magnéticas en todas las combinaciones para el circuito. Los lugares de
las paredes eléctricas y magnéticas en el plano transversal pueden ser conocidos separadamente
recurriendo a la figura 2.12.

/ Pared magnética H /  Pared eléctrica E

S

/ /

Figura 2.12 paredes eléctricas y magnéticas para la definicion de las redes propias

La obtencion de la matriz de dispersion del dispositivo empieza al construir combinaciones
lineales simples de los dos modos normales. Las relaciones requeridas son

E (z)= Ae " + Be /"~ (2-29)
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E,(z) = Ce " 4 De i (2-30)

Las constantes arbitrarias 4, B, C, D se obtienen al aplicar las condiciones de frontera, a partir de
las cuales se obtiene finalmente los elementos de la matriz de dispersion

S, = b—3 = cos{(ujl} exp{— ](M)l} (2-31)
a, 2 2

S, _b —jsinK—'B’ 5, jl}exp{— j(—ﬂ’ A, jl} (2-32)
a, 2 2

Si el procedimiento anterior se repite considerando la onda incidente en otro puerto distinto al
uno facilmente se llega a la matriz de dispersion descrita por la ecuacidon (2-28). Particularmente
para una placa ideal de un cuarto de onda se especifica:

/Bt_ﬂn _z -
[_77_}_4 (2-33)

Y el resultado requerido para el razonamiento mostrado en la figura 2.10 est4 descrito por [3]

0o 0 1 -j
1o o —; 1
201 - 0 o

- 1 0 0

S= (2-34)

Todos los vectores de voltaje de entrada al circuito con la matriz de dispersion satisfacen las
condiciones de ausencia de pérdidas y reflexiones. Las propiedades de esta matriz pueden ser
verificadas al aplicar un modo horizontalmente polarizado en el puerto 1 del dispositivo. La onda de
salida esta dada entonces por:

b, 0 0 1 —j1 0
bl 1]0 0 —j 1[0 1]0

- - 2-35
by J2| 1 —j 0 00| 2|1 (2-35)
b, -j 1 0 00 —j

El vector de salida muestra una onda circularmente polarizada y girando en direccion contraria a
las manecillas del reloj. La naturaleza de esta solucion es deducida al introducir la variacion en el

tiempo e’” y evaluar su parte real en wt =0,7/2,7,37/2y 2x. Es posible tener otras relaciones

entre los puertos de acuerdo al sentido de polarizacion de la onda incidente. Por otro lado, si la
placa es girada 90 grados, entonces la matriz de dispersion se expresa como:
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0 0 1
110 0 j 1
S=— 2-36
J2l1 7 0 0 (2-36)
j 1 00

Al igual que en caso anterior, las diferentes relaciones se obtienen al evaluar distintos casos para la
onda de entrada.

2.3.2 La placa de un medio de onda.

La placa de media onda mostrada en la figura 2.13 es parecida fisicamente a la placa de un
cuarto de onda, la diferencia consiste como sabemos en que introduce un retraso de fase de 180° en
lugar de 90°. Dicha placa producird un cambio continuo en fase en una onda circularmente
polarizada si se gira alrededor de su eje, retrasandola o adelantandola dependiendo del sentido de
rotacion de la onda incidente; este por lo tanto puede ser combinado con dos placas de un cuarto de
onda para formar un desplazador de fase variable tal como se desribi6 anteriormente.

Placa dieléctrica

Figura 2.13 Placa de un medio de onda

La operacion de una placa de media onda puede ser entendida al considerar primero la
propagacién de una onda polarizada linealmente. La figura 2.14a representa a una onda linealmente
polarizada en el plano de entrada de una placa dicléctrica haciendo un angulo € con respecto a la
perpendicular a la cara plana. La fig 2.14b ilustra la misma onda en el plano de salida. Examinando
las dos ilustraciones indicadas, el resultado es ya conocido y tiene que ver con que la onda de salida
ha sido rotada por un angulo de 26. Este resultado nos hace pensar que si dos placas de un cuarto de
onda estan en cascada con la de un medio de onda, una onda verticalmente polarizada en la entrada
es convertida a una onga horizontalmente polarizada a la salida de la segunda.

90-6

(@ (b)

Figura 2.14 Placa de media onda con #=n/4: (a) Onda de entrada y (b) Onda de salida

66



En el caso de una onda circularmente polarizada, una componente linealmente polarizada hace
un angulo de @ con respecto a la placa dieléctrica que de la misma forma es rotada por un angulo de
20, mientras la segunda es desplazada por un angulo de 8 + #/2 de la placa y es por lo tanto rotada
por un angulo 2(6+x7/2). La rotacion total de la onda circularmente polarizada es por lo tanto
recorrida en fase por el mismo angulo pero su lado es invertido.

Si la orientaciéon de la placa es diferente de 45°, entonces las constantes arbitrarias de las
ecuaciones (2-29) y (2-30) son obtenidas al considerar que una onda en el puerto uno (a;) es
resuelta ahora en componentes perpendiculares diferentes y paralelas a la placa dieléctrica. En un
proceso parecido al que se aplico en la placa de un cuarto de onda se obtienen todas las constantes.
Ademas se encuentra que los parametros de dispersion estan dados por [3]

S,, =—cos26
) (2-37)
S, =-sin26
La fase diferencial suministrada entre los dos modos normales es
ﬂl_ﬂn l:£ (2_38)
2 2

Evaluando las otras entradas de la matriz de manera similar, los resultados quedan resumidos por
la siguiente matriz de dispersion

0 0 —cos280 —sin260
0 0 —sin26 cos26
S = ) (2-39)
—c0s260 —sin20 0 0
—sin26 cos26 0 0

La operacion de la placa de media onda puede ser entendida al formar la relacion entrada-salida
de la placa para cada caso de polarizacion. Tomando el caso de una onda de polarizaciéon circular
derecha en sus puertos de entrada

b, 0 0 —cos26 —sin26 1/\/5

b, | 0 0 —sin26  cos26 || — j/ﬁ (2-40)
b, —cos20 —sin26 0 0 0

b, —sin260  cos26 0 0 0

Con lo que el vector de salida obtenido es
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51T o
b, 0
by |=| = (2-41)
J2
. —j20
b, | | —Je’
] 2

Las ondas circularmente polarizadas entrantes y salientes de la placa de media onda por lo tanto
difieren por un angulo de fase -26 que es determinado por la regulacion de la posicion del rotor.
Ademas, el sentido de la rotacién de la onda de entrada ha sido invertido al recorrer la placa de
media onda. Si la polarizacion de la onda de entrada es invertida, entonces la diferencia de fase
entre las ondas entrantes y salientes es de 26 en lugar de -26.

2.4 El desplazador de fase reflectivo

El empleo de polarizacion circular tiene ventajas tales como menores niveles de polarizacion
cruzada, menor sensibilidad a interferencias y en general menores requerimientos de los
dispositivos empleados. Esta tltima caracteristicas se manifiesta de forma tal, que la estructura de
un desplazador de fase reflectivo es mas simple si consideramos la incidencia de una onda
circularmente polarizada, ya que solo es necesario implementar una seccion diferencial de 180°
como se mostrara mas adelante. Por otra parte, la descripcion del analisis realizado en la seccion
anterior para la placa de un cuarto de onda y de media onda mediante el concepto de la matriz de
dispersion puede ampliarse y de esta manera ser utilizado en la caracterizacion de un dispositivo
que involucre varias secciones diferenciales, con lo que se obtendria el control de todas las variables
presentes en la estructura. Sin embargo, este método no es factible aplicarlo en el analisis para
caracterizar a una antena en arreglo de fase de tipo reflectivo, ya que la naturaleza del problema
invita a realizar un analisis de onda completa.

2.4.1 Antena tipo espirafase

El concepto de antena espirafase se introdujo con el propodsito de reducir los costos de
produccién [13]-[14]. En su forma mas basica la antena espirafase es una espiral de brazos
multiples cuyo patron de fase es conmutado por medio de diodos para tener el corrimiento de fase
en al apertura deseada para explorar el haz de la antena. Ademas como reflector, la impedancia de la
terminacién de los brazos multiples de la espiral también es conmutada por diodos de tal forma que
parezca que la espiral gira sobre su ¢je.

Entonces, el principio de cambio de fase de Fox es idoneo para cumplir con el principio de
espirafase ya que es posible que el elemento de una antena sea rotado de su posicién original y se
obtenga un corrimiento de fase controlado. Mientras que el movimiento mecanico puede simularse
electronicamente o por métodos mecanicos 6ptimos.

68



2.4.2 Principio de operacién del desplazador de fase reflectivo

En la seccion 1.4 se propuso el empleo de un desplazador cuya estructura fisica estaria basada en
una guia de onda circular a fin de cumplir con las caracteristicas requeridas de simplicidad y bajo
costo. Se ha mencionado que la mayoria de los arreglos reflectivos tipo espirafase investigados
hasta ahora estan siendo desarrollados en tecnologia planar [6]-[10] que aunque presentan un
analisis complejo, ofrecen las ventajas propias de las antenas de bajo perfil [14]. Para el caso de la
implementacion de elementos de antena tipo espirafase basados en guia de onda circular, aun no
han sido investigados a fondo. Dentro del estado del arte de los desplazadores de fase, en la
literatura solo es posible encontrar un trabajo donde se emplea una seccion de guia de onda circular
con un diafragma de control de geometria de apertura anular para ondas circularmente polarizadas,
con conmutacion controlada por diodos PIN [11] en el cual se cumple acertadamente el principio de
cambio de fase.

En este tipo de estructuras, el diafragma de control se vuelve la pieza fundamental del disefio
dado que debe ser optimizado a fin de obtener el corrimiento de fase deseado entre dos
componentes ortogonales que en este caso corresponde a las componentes de una onda
circularmente polarizada. A continuacion se describe de forma general la fisica del proceso de una
onda electromagnética polarizada circularmente que incide en un desplazador de fase reflectivo
basado en una guia de onda circular.

El desplazador de fase reflectivo debe trabajar bajo el principio de Fox de cambio de fase, por
ello es fundamental que la seccion de guia de onda circular esté terminada en corto por medio de
una placa metalica, mientras que el diafragma de control se situa a la entrada de dicha seccion tal
como lo muestra la figura 2.16. De manera general, en el diafragma de control debe establecerse de
alguna manera una condicion distinta de reflexion entre las componentes perpendicular y paralela a
una posicion de referencia ubicada de manera radial por medio de una carga reactiva. Con esto se
asegura la diferencia en las condiciones de reflexion para dos componentes ortogonales de una onda
circularmente polarizada. Por lo tanto, las componentes ortogonales de la onda incidente son
reflejadas del desplazador de fase con los diferentes coeficientes de reflexion I' 'y ', cuyos

vectores de campo eléctrico son paralelos a los ejes PP’ y QQ’, respectivamente.

Figura 2.16 Forma general del desplazador de fase reflectivo
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Con referencia a la figura 2.17 se asume que una onda circularmente polarizada a lo largo del eje
z es incidente en el diafragma de control, usando ejes de coordenadas cartesianas, la onda incidente
se expresa como [15]

F-E (eﬁ je )efﬂz (2-42)

Figura 2.17 modelo que representa los coeficientes de reflexion a la salida del desplazador de fase reflectivo

- -
Donde Ej es la amplitud de la onda incidente, e, y e, son los vectores unitarios en las direcciones

- -

X y y respectivamente, y j=+—1.Ademas y es el angulo que determina la posicion angular de
la carga reactiva del diafragma de control.

La onda reflejada por el diafragma de control puede ser expresada como la suma de dos ondas
circularmente polarizadas [16].

E,=0.5E (T, T, )( ex— jeyje’ﬁz +0.5E, (T, +T, )(ex+ jeyjefﬂz (2-43)

Donde I'jrepresenta el coeficiente de reflexion de la componente dispersada a lo largo del eje de
la carga reactiva, representada por el eje PP’ de la figura 2.16, mientras que I, el coeficiente de

reflexion de la componente normal al eje de dicha carga. La primera componente de la expresion (2-
43) es una onda circularmente polarizada con la misma direccién de rotacion del vector E; de la
onda incidente. La fase de esta componente esta determinada por el dangulo y mediante el cual es
posible controlarla. La segunda componente de la expresion (2-43) es la onda con direccion de
rotacion opuesta al vector E: ; la fase de esta componente no cambia al cambiar el angulo y . La

primera componente se conoce como la onda controlada, mientras que la segunda componente
como la onda no controlada. La amplitud de la onda controlada esta en su maximo cuando:

rL=-T=T (2-44)

opt

Bajo la condicién anterior, el dispositivo tiene un minimo posible de pérdidas ya que la
amplitud de la onda no controlada, representada por la segunda componente de (2-43), es igual a
cero. Entonces, suponiendo que I')y = -1 y T', =1 se obtiene a partir de (2-43) que desde la

perspectiva de la onda reflejada:
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E. =Ee™(e.+ je,) (2-45)

Esta expresion indica que se ha agregado un corrimiento de fase de 2y en la onda reflejada con
respecto a la onda incidente (2-42). De esta manera se muestra que es posible controlar la fase de la
onda reflejada al cambiar el angulo y ademas de que la ecuacion (2-44) expresa el principio de Fox
de cambio de fase al existir una diferencia entre ambas componentes de 180° y bajo esta condicion
en una cierta frecuencia, se comporta como un desplazador de fase perfecto. De esta manera,
mediante la rotacion del diafragma de control es posible obtener un corrimiento de fase deseado en
la onda reflejada.

2.4.3 El diafragma de control.

Actualmente se ha comprobado la eficiencia de los arreglos planares reflectivos en varias
configuraciones [6]-[10], utilizando diferentes métodos para introducir el corrimiento de fase en
cada elemento de antena, con un alto nivel de integracion para operar como elementos radiadores
que contienen a la vez un mecanismo de corrimiento de fase. En casi todos los casos se emplean
arreglos periddicos bidimensionales, conocidos como superficies selectivas de frecuencia (SSF) en
forma de aperturas anulares o anillos ranurados. Basicamente, la diferencia entre una configuracion
y otra corresponde en la forma de dar el corrimiento de fase en cada elemento a fin de obtener la
exploracion del haz principal. El corrimiento de fase se obtiene desde el empleo métodos
electronicos como el uso de diodos PIN [6]-[7], hasta cargas reactivas con micromotores [10]. Asi
también, es razonable suponer que es posible obtener caracteristicas similares de operacion en un
desplazador de fase basado en una guia de onda circular que emplee aperturas anulares como
diafragma de control.

Tal como se ha mencionado, la parte mas importante en un desplazador de fase reflectivo basado
en guia de onda circular es el diafragma de control. La razon por la cual el diafragma de control esta
basado en la geometria de aperturas anulares en los arreglos reflectivos surge de la teoria de
superficies selectivas de frecuencia (SSF) ya que de acuerdo con esta, la forma geométrica de los
elementos de antena determina algunos pardmetros importantes de desempefio como el ancho de
banda, niveles de polarizacion cruzada y manejo de polarizacion [17]. De esta manera, una de las
SSF con mejores caracteristicas es la que presenta elementos de aperturas anulares o de anillos
ranurados. Ademas de que representa una forma simple de aplicar el principio de Fox de cambio de
fase, soportar polarizacion circular. En la figura 2.21 se presenta de manera general la geometria de
una apertura anular o anillo ranurado.

Figura 2.21 Estructura general de un anillo ranurado

Para esta geometria, existe una resonancia paralela de la estructura [5] cuando el didmetro
promedio de la ranura de anillo resonador (ring slot) es aproximadamente igual a 4/z, donde A es la
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longitud de onda. De esta manera, cuando la frecuencia del campo de excitacion es igual a la
frecuencia de resonancia de la ranura de anillo resonador, el modo fundamental TE,; puede pasar a
través del diafragma de control sin reflexion alguna. Lo anterior tiene una explicacion fisicamente
posible, al construir un modelo simple considerando que la geometria de la ranura resonadora tiene
un circuito equivalente como el mostrado en la figura 2.22. En esta estructura la energia magnética
es almacenada principalmente debido a las corrientes eléctricas /. e [; que fluyen a través de las
partes derecha e izquierda del anillo conductor exterior, respectivamente. La energia eléctrica es
almacenada debido a la concentracion de campo eléctrico en la ranura del anillo. Tal como se
observa, el circuito equivalente corresponde a un circuito resonante paralelo con dos inductores del
mismo valor L;y L, y un capacitor C; cuya frecuencia de resonancia esta dada por:

w, =+(2/L,C,) (2-46)

-
—

Coeficiente de reflexién

frecuencia

Figura 2.22 modelo eléctrico de un anillo resonante y su comportamiento resonante en la frecuencia

En la figura 2.22 se muestra también la respuesta pasobanda del circuito equivalente, donde se
destaca nuevamente la frecuencia de resonancia, la cual puede ser predicha de manera aproximada
al conocer el radio medio de la ranura del anillo ademas de que en este punto es posible afirmar que
la posicion de la placa metalica dentro de la guia de onda circular estara a una distancia aproximada
de /4 del diafragma de control ya que de esta manera se obtiene el funcionamiento de la estructura
como seccion diferencial de 180° [11]. Sin embargo, dado que radialmente al diafragma debe
introducirsele un cambio fisico a fin de asegurar la diferencia de fase entre componentes
ortogonales, el punto 6ptimo donde se cumple el principio de cambio de fase sera diferente a 4/4. En
la literatura es comun encontrar que la modificacién en el diafragma de control se lleva cabo al
introducir stubs como parte de implementar estados distintos por medio de diodos p-i-n [5], en otros
casos se emplean cargas reactivas que a la vez funcionan como elementos de sintonizacion del
arreglo [10] demostrandose en cada uno de estos trabajos, que los elementos circulares tales como
las aperturas anulares ofrecen excelentes caracteristicas de operacion.

2.5 Propuesta del desplazador de fase reflectivo

El objetivo principal de este trabajo es obtener las caracteristicas 6ptimas de desplazamiento de
fase para un elemento de antena de un arreglo reflectivo, atendiendo las condiciones de simplicidad,
bajo costo y operabilidad en la banda Ka. Se ha determinado que la opcion que mejor se ajusta a
estos requerimientos esta basada en un dispositivo basico como la guia de onda circular en
combinacion con aperturas anulares empelando elementos modernos para la conmutacion tales
como diodos p-i-n 0o micromotores que en conjunto aseguran operabilidad del dispositivo como
desplazador de fase. De esta manera, en una decision conjunta entre mi asesor y yo, se propuso la
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estructura mostrada en la figura 2.19 que de manera general puede definirse como un desplazador
de fase reflectivo electromecanico basado en una guia de onda circular y un diafragma de control en
forma de apertura anular con cortos metalicos. Cabe resaltar nuevamente, que es la primera vez que
se analiza una estructura de este tipo siendo un analisis cercano el de una estructura con
conmutacion electronica por medio de diodos p-i-n[11] en el que se demuestra que es posible
obtener desplazadores de fase con muy bajas pérdidas de insercidon en el rango de frecuencias de la
banda Ka, lo que sin duda es la principal ventaja de este tipo de estructuras debido a que uno de los
principales obstaculos de retraso en el disefio de antenas en arreglo de fase en la banda Ka es la
ausencia de desplazadores de fase de bajas pérdidas y de conmutacion rapida. A continuacion se
describe cada uno de los elementos que conforman a la estructura propuesta.

Sustrato

Diaft d . .
fatragma ce Dieléctrico

Control

Guia de Onda
Circular

Micromotor a
pasos

Cilindro
dieléctrico

Figura 2.18 Estructura propuesta para el desplazador de fase reflectivo

La estructura mostrada por la figura 2.19 podria considerarse como una modificaciéon a la
estructura existente [11] a la que se ha hecho referencia, sin embargo es necesario hacer notar que la
principal diferencia consiste en que la estructura propuesta es mas simple al emplear la conmutacion
mecanica en lugar de la conmutacion electronica por medio de diodos p-i-n. Esto genera como
principal desventaja que la velocidad de conmutacion disminuya de forma considerable por lo que
se hacen necesarios el empleo de algoritmos de control no lineal para lograr una reduccion
significativa del tiempo de conmutacion [10]. Por otra parte, como principal ventaja se obtiene una
reduccion considerable de las pérdidas de insercion al evitar las pérdidas generadas por el empleo
de los diodos p-i-n y usar un diafragma de control que no contiene elementos generadores de
potenciales pérdidas.

En el analisis de operacion de la estructura mostrada en la figura 2.19 se considera que una onda
plana de polarizacion circular que viaja en la direccion negativa de z segun la expresion (2-42) y el
sistema de coordenadas de la figura 2.17, es normalmente incidente sobre el diafragma de control,
de tal manera que es posible separarla en dos componentes linealmente polarizadas y ortogonales,
una de ellas se proyecta sobre la carga reactiva mientras la otra de en un eje perpendicular a dicha
carga. Estableciéndose de esta manera, dos condiciones distintas para cada una de las componentes.
En este trabajo se propone considerar a la carga reactiva de una manera simple por medio de dos
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placas metalicas angostas colineales que de manera radial cortocircuitan o interconectan la parte
exterior ¢ interior del anillo ranurado. De esta forma, la componente cuyo plano de polarizacion es
ortogonal a las cargas reactivas no puede excitar una corriente considerable sobre estas, de manera
que el diafragma de control es equivalente a un elemento de superficie selectiva de frecuencia (SSF)
del tipo anillo ranurado resonante, por lo que cuando el perimetro de la ranura del anillo es
aproximadamente igual a una longitud de onda A, una resonancia paralela ocurre y la SSF se vuelve
transparente para esta componente de la onda incidente. Con la placa metalica colocada a una
distancia de A/4 del diafragma, esta componente perpendicular a las cargas reactivas sera reflejada
por el desplazador de fase con un coeficiente de reflexion I', cercano a lal establecerse una

condicion de carga de circuito abierto en el plano de entrada de la estructura, para la frecuencia de
resonancia paralela.

Por otra parte, la componente cuyo de plano de polarizacion es paralelo a las cargas reactivas,
induce corriente eléctricas en estas y es reflejada con un coeficiente de reflexion I' cercano a -1 al
establecerse una condicion de corto circuito. Al cumplirse las dos condiciones anteriores para una
onda electromagnética incidente circularmente polarizada, aparece un desplazamiento de fase
diferencial igual a 180° entre las componentes ortogonales, obteniendo una onda reflejada con
polarizacién circular que viaja en la direccidon positiva de z y del mismo tipo que la onda incidente.
Ademas, de acuerdo con el principio de cambio de fase de Fox, la fase de la onda reflejada es
totalmente controlable por medio de la posicion angular de los cortos. Sin embargo fuera de la
frecuencia de resonancia, seglin la expresion (2-43) la onda reflejada puede ser representada por dos
ondas circularmente polarizadas donde una de ellas gira en sentido contrario al de la onda incidente,
y no es posible controlar su fase por medio de la posicion angular de las cargas reactivas. Por ello el
objetivo es tratar de suprimir la onda no “controlada” para tratar de evitar pérdidas, al mismo
tiempo de que se trata de maximizar la magnitud de la onda “controlada”. De esta manera es
necesario optimizar la estructura a fin de que se comporte como una seccion diferencial de 180°
alrededor de la frecuencia de disefio.

A fin de establecer distintas condiciones de desplazamiento de fase y con ello tener la
posibilidad de obtener un desplazador de fase de m bits, es necesario llevar a cabo un movimiento
del diafragma de control para que de esta manera la posicion angular y de las cargas reactivas pueda
cambiarse y con ello obtener distintos desplazamientos de fase de 2y en la onda reflejada de
polarizacion circular. Convencionalmente el movimiento del diafragma de control se realiza de
manera electronica por medio de diodos p-i-n, sin embargo tal como se ha sefialado, en este trabajo
se propone realizar el movimiento por medio de un micromotor. La figura 2.19 muestra una
conexion directa entre el micromotor y el diafragma recontrol por medio de un cilindro dieléctrico,
el cual se extiende a lo largo de la seccion de la guia de onda circular, desde el diafragma hasta
después de la placa metalica, esto con el fin de evitar una condicion distinta para los modos que se
propagan dentro de la guia de onda circular debido a la caracteristica metalica o conductiva del
extremo del micromotor. Tal como se ha resaltado anteriormente, una configuracion de este tipo es
mas simple y genera menos pérdidas de insercion al no emplear diodos p-i-n. Estas ventajas se dan
a cambio de una velocidad de conmutaciéon menor la cual no podria ser critica en algunas
aplicaciones de los arreglos reflectivos tipo espirafase.

El diafragma de control es sin duda la parte mas importante del desplazador de fase reflectivo al

propiciar por una parte un desplazamiento de fase diferencial entre las componentes ortogonales a
fin de obtener el comportamiento como seccidén de 180° y por otra al establecer un defasamiento
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controlado en la onda reflejada al cambiar la posicion radial de las cargas reactivas. La figura 2.20
muestra la geometria propuesta del diafragma de control.

Figura 2.20 geometria del diafragma de control propuesto

La estructura en forma de anillo resonante, presenta dos cortos metalicos colineales con el objeto
de establecer un desplazamiento de fase diferencial de 180° entre las componentes paralela y
perpendicular a estos de una onda circularmente polarizada. Al emplear la conmutaciéon mecanica y
mover el diafragma de control, la posicion angular de los cortos cambia obteniendo un
desplazamiento de fase deseado en la onda reflejada. En la figura 2.20 se observa ademas una
apertura anular exterior al anillo que contiene los cortos metalicos, siendo esta una de las
caracteristicas propias del diafragma analizado en este trabajo ya que es la primera vez que se
analiza una estructura anular con dos ranuras. La razon de ser de la ranura exterior se debe a que por
la necesidad de giro del anillo cortocircuitado es indispensable un espacio entre este y la pared
interior de la guia de onda circular, adicionalmente puede considerarse también el grosor de dicha
pared. La consideracion de la segunda ranura cambia el modelo eléctrico equivalente al considerar
un nuevo arreglo que contiene una capacitancia y dos inductancias adicionales al modelo mostrado
en la figura 2.18. Sin embargo dado que en la practica la segunda ranura es muy estrecha, y por lo
tanto los valores de capacitancia e inductancia adicionales muy altos, sera valido tomar como
modelo aproximado el equivalente con una sola ranura.

De acuerdo al principio de operacion del desplazador de fase reflectivo descrito anteriormente,
se observa que la naturaleza fisica del diafragma de control permite analizar separadamente a las
componentes ortogonales que inciden sobre este. De esta manera, para la componente perpendicular
a la carga reactiva conformada por los dos cortos metalicos, el modelo empelado para su analisis
serd un anillo con dos ranuras, tal como lo muestra la figura 2.21, ya que tal componente no logra
excitar a la carga reactiva, ademas de que en la frecuencia de resonancia el diafragma de control es
transparente y su andlisis es importante para la determinacion de la frecuencia de disefio y la
aproximacion de la posicion de la placa metalica dentro de la guia de onda circular.

Figura 2.21 Anillo resonante con dos ranuras
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Por otra parte, la componente paralela a la carga reactiva provocara que fluya corriente eléctrica
a través de cada uno de los cortos metalicos, creando una nueva condicion en el diafragma de
control de la que es posible obtener el coeficiente de reflexion correspondiente (/7). Al igual que en
el caso del andlisis de la componente perpendicular, es posible obtener un modelo eléctrico
equivalente considerando los cortos, esto al considerar que en altas frecuencias, los cortos en
realidad deben de considerarse como inductancias, que se integrarian en una configuracion en
paralelo, lo que en teoria se traduciria en una frecuencia de resonancia mayor de la estructura.
Ademas, segun lo mostrado por la figura 2.20, los cortos toman la forma de sectores anulares, esto
para facilitar el tratamiento analitico de la estructura en un sistema de coordinas cilindrico.

Ahora, el siguiente paso es realizar un andlisis electromagnético que nos lleve a un modelo
matematico general del desplazador de fase reflectivo, el cual tiene como objetivo caracterizar y
optimizar al dispositivo, como desplazador de fase. Dado que se mostrd que la estructura puede ser
analizada de manera separada para la componente paralela y perpendicular a la carga reactiva, para
el andlisis electromagnético se propone analizar al diafragma de control dentro de una guia de onda
circular donde el modo fundamental TE;; de este dispositivo incide sobre el diafragma de control.
El modo fundamental de una guia de onda circular puede generarse en polarizaciéon horizontal o
vertical, de esta forma cada uno de estos modos ortogonales seran utilizados para en analisis de la
componente perpendicular y paralela a la carga reactiva. Asi, se considera una estructura como la
mostrada en la figura 2.22, donde la carga reactiva es paralela al eje vertical de la guia de onda por
lo que un modo principal TE;; de polarizacion vertical serd considerado en el andlisis de la
componente paralela, mientras que un modo de polarizaciéon horizontal lo sera para la componente
perpendicular. En el siguiente capitulo se realzara un analisis de onda completa basado
esencialmente en una aplicacion correcta de las condiciones de frontera del problema.

TE1

Figura 2.22 estructura considerada para el analisis electromagnético del desplazador de fase reflectivo.

Con respecto el empleo del desplazador de fase propuesto en antenas en arreglo de fase en
configuracion reflectiva, es importante mencionar que esta es en forma de arreglo planar, donde en
general cada uno de los elementos de antena son idénticos y estan ubicados en los nodos de una
malla periddica, donde es necesario establecer una distribucion de fase lineal progresiva entre los
elementos adyacentes del arreglo para poder explorar el haz principal de radiacion en el espacio
circundante. En la figura 2.23 se muestra un arreglo reflectivo formado por desplazadores de fase
basados en guia de onda circular. Adicionalmente, para el movimiento electromecanico requerido
por medio de los micromotores, surge la necesidad de implementar una red de control para
optimizar los movimientos de los diafragmas de control.
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Figura 2.23 Arreglo reflectivo basado en movimiento por medio de micromotores.

Es importante senalar, que el analisis realizado en este trabajo se identifica por la caracterizacion
y optimizacion de las dimensiones de un elemento basado en una guia de onda circular como
desplazador de fase, los resultados seran referencia importante en un analisis de antenas en arreglo
de fase basadas en elementos de este tipo. Para llevar a cabo un analisis completo del arreglo debe
de tomarse en cuenta el acoplamiento con el espacio circundante, ademds de analisis tales como
interacciéon mutua entre los elementos del arreglo y el efecto de estos en el patron de radiacion,
ancho de banda, los cuales quedan fuera de los alcances de este trabajo.

Tal como se ha mencionado, el principio de operacion de una arreglo reflectivo es similar al de
un reflector parabodlico convencional al ser alimentado espacialmente por medio de un alimentador
de antena de comneta circular como lo muestra la figura 2.23, en caso de manejo de polarizaciéon
circular. Sin embargo el arreglo reflectivo presenta ventajas tales como la exploracion del haz, alta
confiabilidad, bajo costo de manufactura y sobre todo que la dispersion de los elementos del arreglo
permite formar un haz principal en una direccion deseada [18] De manera general, se considera la
incidencia de una onda polarizada circularmente en el arreglo reflectivo que requiere de una
distribucion de fase lineal entre cada uno de sus elementos, para formar un frente de onda plano en
la apertura de la antena que pude ser dirigido en una direccion determinada, para ello cada elemento
debe tener un mecanismo de corrimiento de fase que en este caso esta formado por un diafragma de
control con movimiento mecanico por medio de micromotores.

2.6 Conclusiones del capitulo 2

El principio de cambio de fase de Fox a partir de la descripcion las secciones basicas de un
desplazador de fase mecanico giratorio y ajustable, es de vital importancia en la comprension del
principio basico de operacion de los desplazadores de fase reflectivos.

En este capitulo se propuso una estructura como desplazador de fase reflectivo para ondas
circularmente polarizadas, basada en una seccion de una guia de onda circular terminada en corto
mediante una placa metalica, y con un diafragma de control a la entrada de dicha seccion en forma
de apertura anular. La conmutacién para obtener distintos estados de fase se propone de forma
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electromecanica mediante el empleo de un micromotor que mueve directamente al diafragma de
control. La estructura funciona como una seccion diferencial de 180°, que permite obtener una
insercion de fase controlable en la frecuencia optima o de disefio. Asi mismo, el diafragma de
control aparece como la parte fundamental del dispositivo ya que establece las condiciones para las
ondas incidente y reflejada ademds de que su geometria en forma de ranura anular responde
satisfactoriamente a las caracteristicas deseadas como elemento de antena en arreglos reflectivos.
Inicialmente, este dispositivo cumple con los requerimientos de simplicidad, bajo costo y operacion
en la banda Ka.
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Capitulo 3

Anilisis electromagnético del desplazador
de fase reflectivo

En este capitulo, se describe detalladamente el método empleado para el desarrollo de los
modelos matematicos que nos permiten determinar los pardmetros y dimensiones optimas del
desplazador de fase reflectivo. Se inicia con un breve repaso de algunos conceptos matematicos
importantes para el andlisis realizado. Asi también, se explica la solucion por el método de
momentos de una ecuacion integral ya que en el método de planteado para el analisis del diafragma
de control la formulaciéon en ecuaciones integrales es una herramienta que resulta en una buena
aproximacion numérica.

Primeramente, se obtienen las ecuaciones para el caso de acoplamiento en la guia de onda
circular para la determinacion de la frecuencia de disefio. En una segunda parte del analisis, se
desarrollan los modelos matematicos considerando la pared metalica detras del diafragma de
control. Con esto se obtienen los coeficientes de reflexion I', y I'y verificando el cumplimiento del

principio de cambio de fase de Fox con lo que es posible predecir el campo electromagnético
reflejado. Finalmente se presentan algunos resultados generados a partir de la programacion de los
modelos matematicos obtenidos.

3.1 Conceptos matemadticos importantes para el andlisis de
onda completa del desplazador de fase reflectivo

Para la solucion de problemas en electromagnetismo existen métodos analiticos conocidos como
métodos de alta frecuencia tales como los de Optica geométrica, fisica optica, y teoria de difraccion
[5].Sin embargo estos métodos no siempre son capaces de entregar soluciones cerradas para alguna
cantidades fisicas requeridas, por lo que para obtenerlas se recurre a métodos numéricos que
implican previamente alguna simplificacion analitica. Dentro de los que destacan estan, el método
del elemento finito (FEM) y el método de momentos (MoM) como forma de llevar a cabo un
analisis de onda completa de algin problema electromagnético.

El método del elemento finito formula el problema usando una ecuacion diferencial, al
discretizar el dominio de solucién por medio de pequeiios poligonos, con lo que se obtiene una
ecuacion matricial que puede ser resuelta mediante algin método iterativo. Sin embargo para
problemas de dispersion y radiacion es necesario aplicar técnicas de absorcion en la frontera [5]
para truncar el dominio de solucidn, lo que genera un error significativo.

Mientras que, el método de momentos formula el problema usando ecuaciones integrales que
satisfacen las condiciones de frontera. Mediante el empleo de funciones base y prueba, el método de
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momentos convierte una ecuaciéon integral a un sistema de ecuaciones lineales que peden ser
resueltos mediante métodos directos o iterativos. Este método ha demostrado tener una gran
precision en la solucion de distintos problemas electromagnéticos al aplicar apropiadamente las
funciones base. La desventaja de este método es que genera un sistema denso de ecuaciones lineales
lo que dificulta la solucién de problemas de gran escala.

A continuacion se presentan algunos conceptos matematicos importantes necesarios para una

comprension adecuada tanto del método de momentos como de funciones especiales que se generan
durante la formulacion para el desplazador de fase reflectivo.

3.1.1 Conjunto ortogonal y ortonormal de funciones

Antes de dar la definicion del conjunto ortogonal y ortonormal de funciones es necesario
recordar dos conceptos importantes del algebra lineal que son la operacion producto interno y la
norma de una funcion.

El producto interno se define como una funciéon que asocia un escalar a cada pareja de funciones
f(r) y g(r) contintias en una region D, donde €D denotado por <f'| g> y definido como:

(r1g)=[ 1l (3-1)

Donde g (_7:) es el conjugado complejo de g(;)

Por otra parte, de forma similar a la definicion de la norma de un vector la norma de una
funcién || f|| se define como:

£ 1I= (1) (3-2)

Es decir, de cuerdo a la definicion (3-1)

=01, 76)r G 69

Teniendo en cuenta los dos conceptos anteriores, es clara la definicion de un conjunto ortogonal
de funciones. Consideremos el conjunto de funciones 4 como 4 = {¢1,¢2,¢3,...} , el cual es ortogonal

si:
(4.14,)=0 Voi#j (3-4)
Siademas || ¢, [|=1, entonces A es ortonormal.

Vectorialmente en muchos casos es muy ttil trabajar con conjuntos ortonormales debido a que
una funcién o vector puede ser proyectado sobre cualquier vector o funcion definido en la region
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D. Lo cual es de vital importancia, tal como veremos mas adelante al manejar los campos eléctrico
y magnético en el area transversal del diafragma de control.

3.1.2 Serie de Fourier Generalizada

Suponemos alguna funcién f dada en el espacio de las funciones continuas definidas en un
intervalo a< x <b. Cuando un conjunto ortonormal de funciones ¢, (x) (n = 1,2,...) en el mismo

espacio es especificado, puede ser posible representar f{x) por una combinacién lineal de esas
funciones, generalizada a una serie infinita que converge a f{x) en un posiblemente casi nimero
finito de puntos en el intervalo fundamental a< x <b:

1= .8, a<x<b (3-5)

n=l1

Esto es analogo a la expresion para cualquier vector en el espacio tridimensional en términos de
los tres vectores mutuamente ortogonales de longitud unitaria denotados generalmente como i, j, y
k.

A fin de encontrar una expresion para los coeficientes ¢, representados en (3-5) usamos el
indice de la sumatoria m en lugar de n, es decir

f(x)= Zw:cm@z (x) a<x<b (3-6)

Se asume que después de cada uno de estos términos es multiplicado por una especificag, (x), la

serie resultante es integrable término por término sobre el intervalo a<x<b [5]. Esto nos permite
escribir

[ 08, 0dx =Y e, [8, 0, (o,

(f18,)=>.c.(¢,14,) (3-7)

m=1
Pero <¢m |¢n>=0para todos los valores de m, excepto cuando m=n, en tal caso

(4.14.) =
internodedefy ¢, .

*=1. Por lo que la ecuacion (3-7) se vuelve < 1 ¢"> =c,, es decir ¢, es el producto

Sin embargo, no podemos estar seguros de la expresion (3-5) con coeficientes ¢, = < 1 ¢n> es

realmente valida para una especifica f* y un conjunto ortonormal {¢} dado. Por lo tanto escribimos

f(x)~ Zﬁo:cﬂ@ (%) a<x<b (3-8)
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Donde el simbolo ~ simplemente denota correspondencia cuando

¢, =(f18,)=[ (09, (x)dx n=12.. (3-9)

Para reforzar la analogia con los vectores, recordamos que si un vector 4 en el espacio
tridimensional puede ser escrito en términos del conjunto ortonormal {i, j,k} como

A=aji+a,j+ak

Las componentes pueden ser obtenidas al tomar el producto interno de 4 con cada uno de los
vectores del conjunto. Esto es, el producto interno de 4 con i es a;, etc. Las series en
correspondencia (3-8) se conocen como series generalizadas de Fourier, con respecto al conjunto
ortonormal {¢}, para la funcidn fen el intervalo a< x <b. los coeficientes ¢, son conocidos como las

constantes de Fourier.

Las series generalizadas de Fourier siempre incluyen conjuntos ortonormales y funciones f en
un espacio de funciones continuas definidas en un intervalo a< x <b o en subespacios de este y
vemos que la expresion (3-5) es valida para funciones f en un espacio dado en caso que sea
igualmente valida en casi todos los puntos de un niimero finito x en el intervalo fundamental a < x
< b. Sin embargo, la expresion (3-5) no siempre es valida en funciones muy limitadas. Podemos

hacer nuevamente una similitud con los vectores para mostrar dichas limitantes. Si solo para los
vectores i, j creamos el conjunto ortonormal, cualquier vector 4 que no sea paralelo al plano xy
fallara para tener una representacion de la forma 4 = a;i + ayj. En particular el vector k£ que es
diferente de cero es ortogonal a ambos a iy aj en tal caso las componentes a;=ki y a,=kj serian
cero.

Similarmente, un conjunto ortonormal {¢5(x)} puede ser que no sea lo suficientemente grande
para escribir una serie de Fourier generalizada. Para ser especificos, si la funcion f{x) definida en (3-
8) es ortogonal a cada funcion del conjunto ortonormal {¢(x)} entonces los coeficientes de Fourier
c, = < 1 ¢n> son todos igual a cero. Esto quiere decir, por supuesto que la suma de la serie es igual

a la funcidn cero. Por consiguiente si f tiene una norma positiva la serie no es igual a f{x) en
probablemente casi un nimero finito de puntos en el intervalo fundamental.

Se dice que un conjunto ortonormal es cerrado en un espacio de funciones continuas o
subespacio de este si no hay una funcién en dicho espacio con norma positiva y que sea ortogonal a
cada una de las funciones ¢ (x). De esta forma si conjunto ortonormal {¢n (x)} no es cerrado la

expresion (3-5 ) no puede ser valida para cada funcion en el espacio.

3.1.3 Funciones de Bessel

Al involucrar la geometria circular del diafragma de control se deduce la gran probabilidad de
que estén involucradas en la solucidon al problema electromagnético funciones de Bessel. En 1817
Friedrich Wilhelm Bessel introdujo las funciones de Bessel o funciones cilindricas, que utilizé en
la mecanica gravitatoria, pero que se aplican en otros campos, tales como en la propagacion de
ondas electromagnéticas y de calor.
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Muchas de las funciones especiales empleadas en fisica surgen al aplicar en un sistema de
coordenadas apropiado la técnica de separacion de variables para reducir ecuaciones diferenciales
parciales [2]. Con las condiciones de frontera apropiadas las soluciones a esas ecuaciones
diferenciales exhiben diversas propiedades que pueden ser desarrolladas usando representaciones
integrales y mas comunmente usando funciones generadoras de la forma [2]

Fltx] =Y f, 130" (3-10)

La funcion generadora de las funciones de Bessel de primer orden J,(x) toma la forma de una
expansion de Laurent con respecto ¢ [2].

g(t,x) = eg(Hil) = iJ” (x)t” (3-11)

Cuyos coeficientes son las funciones deseadas de x. Estas son las funciones de Bessel para las
cuales pueden hallarse diferentes propiedades. La primera de estas tiene que ver con que relacion
las funciones de Bessel con n negativa se relacionan con las de n positiva, empleando la propiedad
de simetria

g(-t",x)=g(t,x) =J,(0)=(=)"J,(x) (3-12)
Similarmente puede obtenerse que

J  (=x)=J,(x) (3-13)

Con #n siendo un entero.

Algunas las relaciones de recursion basicas se obtienen al diferenciar g(f, x) con respecto a
cualquier variable [2]-[3], primero se considera

aggt x) o ( +1)e = inJ” (x)t""

Sustituyendo la funcion generadora (3-11), es posible escribir
_(t +1)ZJH(x)t = Zn] ()" = Z[ J += : Ry - +1)J,Mj =0

Si la serie desvanece por un arbitraria ¢ los coeficientes tienen que desvanecer separadamente
para cada término. Ajustando los indices se obtiene una relacion de recursion de tres términos [3]

ﬂbxw J, )+, (@) (3-14)

De la misma forma derivando con respecto a x se llega a la relacion de recursion
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2J' (x)=J, ,(x)=J,,, (%) (3-15)

La manipulacion de estas dos ultimas relaciones nos da como resultado las siguientes relaciones

Joa()="0,(0)F ', (x) (3-16)
X

a4 (x*"J, (x)) = £x*"J 1, (%) (3-17)

dx

Las funciones de Bessel de primer orden pueden ser aproximadas por medio de una serie de
potencias, por ejemplo para n >0

J, () {gj Z;(—xﬂ (3-18)

= m+m)m!

Para el caso de n <0 se obtiene aplicando la formula de recursion (3-13). Una representacion
grafica de las funciones se muestra en la figura 3.1

I
.75 ¢
0.5

025

0 :
—0.25 | \W
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—10 -3 o ] 10
x
Figura 3.1 Funciones de Bessel de primer tipo

Sin embargo, existe una definicidén mas completa o generalizada de las funciones de Bessel de
primer tipo o genero, considerando un orden arbitrario v e interpretando los factoriales de (3-18)
como funciones gamma [3] y representado como

z) & 1 2\
J (z2)=|= - 3-19
) (2) ,,,Z;)F(v+m+1)l“(m+1){ 4] (3-19)
Nuevamente, es posible verificar las ecuaciones de recurrencia basicas
2v

7/ @=J.@+].,G) (3-20)

2J' ()=, (2)=J,,(2)

La ecuacion diferencial satisfecha por J,( z) puede ser deducida a partir de estas relaciones de
recurrencia, suponiendo que f,(z) es una familia de funciones que satisfacen dichas relaciones. La
ecuacion diferencial es
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2" @D+, (D +(E V) [ (2)=0 (3-21)

Por otra parte, una funcion de Bessel de segundo género o tipo Y,(x) que también se denota
como N,(x) es una solucion a la ecuacion diferencial (3-21) que es singular en el origen. Estas
funciones de Bessel son conocidas también como funciones de Neumann. Una buena aproximacion
para esta funcion esta dada por [2] en donde # es un entero.

1 n+2m
ol —n+2m » (_)m ( Z]
Y (2) = —Zw(lzj + zz—{ﬂog(%zj —y(m+D) -y (n+m+ 1)} (3-22)

o m! 2 = ml(n+m)

Donde y denota la derivada logaritmica de la funcion gamma [2]. La figura 3.2 muestra las
funciones de Neumann que tal como se habia descrito anteriormente se vuelven infinitas cerca del
origen pero al igual que las de primer género, decrecen en amplitud conforme x es mayor.

0.5

0.25

0 5 10 15 20
x
Figura 3.2 Funciones de Bessel de segundo tipo

Al igual que las funciones de Bessel de primer género, para las de segundo también existen
aproximaciones para el caso general en el que el orden no sea necesariamente entero. Una
definicion aceptada es

J, (z2)cosvr—J_ (2)

sinvrz

Y(2)= (3-23)

Cuyas formulas de recurrencia son de la misma forma de las que son satisfechas por J,(z) es decir

V(247 (2)=22Y,(2)
zZ

Y (2)-Y,(2)=2Y",(2) (3-24)
zYV' (2)+vY,(2) = zY,(2)
z¥V' (2)=vY (2) =-zY,,,(2)
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La razon por la que es importante considerar estos dos géneros de las funciones de Bessel, es
debido a que una solucion general para una ecuacion diferencial de segundo orden es una
combinacion lineal de ambos tipos, que bajo la aplicacion de las condiciones de frontera del
problema abordado puede tomar formas distintas. Finalmente, en muchos problemas de fisica donde
se aplican condiciones de frontera de son muy utiles las relaciones de ortonormalidad de las
funciones de Bessel una de las mas importantes es

kZJv (klR)J'v (sz) B liv (kZR)J'v (klR)
kl —k;

[, (k&) (k,e)ade = R (3-25)

3.1.4 Solucién de una ecuacién Integral por el método de
momentos

La formulacion de muchos problemas de electromagnetismo es expresada en ecuaciones

integrales. Este tipo de formulacion puede ser encontrado al aplicar las condiciones de frontera en el

diafragma de control. Como en la mayoria de los problemas practicos, las soluciones analiticas

exactas de una ecuacion integral son escasas, sin embargo existe la posibilidad de aplicar técnicas

que han sido desarrolladas para obtener soluciones numéricas de ecuaciones integrales complejas,
una de esas técnicas y que es la utilizada en este analisis, es el método de momentos.

El método de momentos es una técnica numérica que transforma una ecuacion integral en una
ecuacion matricial algebraica que puede ser facilmente resuelta en una computadora. Entre las
técnicas empleadas en electromagnetismo, el método de momentos es uno de los mas usados, a
continuacion se presenta su procedimiento formal.

Se asume una ecuacion integral dada por:
JD G(x,x") f(x"dx'= p(x), xeD (3-26)

Donde G es la funcion de Green, p es un término de “excitacion” conocido, y f'es generalmente
una funcion par de x. El primer paso en el método de momentos es aproximar f por una expansion
en términos de una combinacion lineal de un nimero finito de funciones base (conocidas) , (x) .

f(x)=D.Cop, (%)

m=1

Cuando usamos esta expansion en (3-26), obtenemos

> C, [, Glrx )y, (x)dx'= p(x) (3-27)

m=1

Que puede reducirse como.

3G, ()C, ~ p(x)
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Donde
G, (x)= ID G(x,xW,, (x)dx'.

El segundo paso es generar una ecuacion matricial para C,, al multiplicar ambos lados por un
conjunto de M funciones de peso W,(x) e igualar a cero el error residual integrado para cada W,.
Esto es que la aproximacion por medio de la funciéon de expansion esta truncada a M elementos de
su correspondiente sumatoria por lo que en realidad existe un error expresado de la siguiente
manera

M

> C,[ G, (Ndx' - p(x) =5, (x) (3-28)
m=l1

De la misma forma el error se aproxima empleando las funciones de peso W,

M
Eoprar = 2, C I, (%)

n=1

Para una buena aproximacion se requiere que este error sea minimo es decir:
C, = [ o (W, () =0
Empleando (3-28) para la condiciéon de minimo error se obtiene
M
Z;zLLaxxWAxwumwdwipuwwa=o
Que puede reducirse y expresarse finalmente como
M
>, jD G, (X)W, (x)dx — jD PO, (x)dx =0, n=1,2,..M (3-29)
m=1
Que nos da atn mas reducido el sistema de ecuaciones
>G,C, =S, n=12,.,M (3-30)
Donde los elementos de la matriz G, estan dados por
G, = jD G(x,x" W, (x"W, (x)dxdx' (3-31)

Mientras que
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S, = [ PG, (x)dx. (3-32)

Si se escoge W, =y, , entonces el método de solucion es llamado El método de Galerkin. Esto

hace que el método de Galerkin sea un método flexible al aplicarlo, por ello fue el elegido en
nuestro andlisis para la soluciéon de ecuaciones Integrales. Del nimero de funciones base
empleadas depende el tamano de la matriz y por lo tanto de la precision, sin embargo estas deben
de ser adecuadas al problema ya que son parte importante en la convergencia de la solucion.

3.2 Obtencién del modelo matemdtico del diafragma de
control para la componente perpendicular en la guia
de onda circular acoplada.

El analisis matematico del diafragma de control inicia considerando la incidencia normal de una
componente del modo principal de una guia de onda circular cuyo plano de polarizacion es
perpendicular a la carga reactiva (corto), y por lo tanto esta se considera transparente, tal como lo
muestra la figura 3.3. Considerando ademas que la seccion de guia de onda circular se encuentra
acoplada, el modelo permite obtener las caracteristicas de resonancia del diafragma. Dado que la
estructura se analiza en forma general, se presentan a las ranuras con un espesor muy similar, sin
embargo este caso es solo representativo ya que carece de valor practico debido a que la ranura de
mayor didmetro tan solo debe tener el espesor necesario para que pueda girar libremente el anillo de
menor diametro junto con el area circular metalica del centro de la estructura que son la parte
esencial del diafragma de control.

Figura 3.3 Diafragma de control para la componente perpendicular

Por ello, como muestra de generalidad del anélisis las dos ranuras de la estructura tienen la
misma importancia y estin determinadas por las dimensiones mostradas por la figura 3.3. La
solucion al problema consiste de manera basica en encontrar una expresion valida que modele la
distribucion del campo eléctrico transversal en las aperturas del diafragma de control con lo que
podran determinarse las caracteristicas de transmision y reflexion.

El procedimiento inicia al relacionar los campos electromagnéticos desconocidos en ambos
lados del diafragma de control, al aplicar las condiciones de frontera, considerando la formacion de
una gran cantidad de modos de guia de onda circular de alto orden en las cercanias del diafragma.
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Con tal relacion, es posible llegar a una ecuacion integral para el campo eléctrico desconocido en
las aperturas del diafragma. Después se aplica el método de momentos con lo que la distribucion del
campo eléctrico transversal en las regiones de interés se aproxima por medio de una expansion en
términos de un conjunto de funciones base ortogonales de acuerdo al procedimiento del método.

Las funciones base son elegidas de tal forma que satisfagan las condiciones de frontera en las
aperturas del diafragma de control. De esta manera, es necesario obtener la solucion de la ecuacion
de Helmontz al aplicar correctamente las condiciones de frontera de acuerdo a la geometria que
presenta el diafragma de control presentado por la figura 3.3. La estructura del diafragma de control
es simple y uniforme, por lo que a primera vista parece posible encontrar solucion para las
componentes longitudinales £, y H, del campo electromagnético a partir de la ecuacion de
Helmontz con lo que se obtendran los modos que cumplen las condiciones de frontera en las
aperturas. En la literatura es posible encontrar la solucion a la ecuacion de Helmontz para una
estructura conocida como guia de onda Coaxial. La geometria de una guia de onda coaxial consiste
de un conductor interior circular y un exterior en forma de anillo que se extienden

longitudinalmente dentro de una estructura cilindrica tal como muestra la figura 3.4.
AZ

Figura 3.4 Geometria de una guia de onda coaxial

Como es posible observar, la seccion transversal de una guia de onda coaxial es parecida a los
dos elementos centrales del diafragma de control. La diferencia es que el diafragma de control no se
extiende longitudinalmente a través de la guia de onda circular si no que con un pequefio espesor a
la entrada funge como el elemento que causa una reflexion y transmision parcial de la onda
incidente. De esta forma, un conjunto de modos de guia de onda coaxial seran usados para expandir
el campo eléctrico transversal desconocido. Esencialmente se tiene que resolver un problema de
acoplamiento entre los modos de la guia de onda circular y los de la guia de onda coaxial que
existen en el diafragma de control, mediante una formulacion en ecuaciones integrales dado que el
analisis sera de onda completa.

De esta manera, primeramente se da solucion a la ecuacion de Helmontz para la guia de onda
coaxial obteniéndose las componentes longitudinales £, y H, con las cuales es posible obtener las
componentes transversales del campo electromagnético que definiran las funciones base con las que
sera posible expandir la distribucion del campo electromagnético desconocido en las ranuras del
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diafragma de control. En particular nos interesa definir por el momento solo el campo eléctrico
transversal E7. Como se menciond anteriormente, al tratarse de una estructura uniforme, las
expresiones que definen a un conjunto ortonormal completo de modos de guia de onda coaxial de
tipos TE y TM son bien conocidas [1] y estdn determinados por las siguientes expresiones para el
campo eléctrico transversal

Para modos TE:

> - sing¢ - cosq¢
e Y VA 3-33
H q r}" q(ﬂsr){_cosq¢ ¢ﬁs q(ﬂsr){slnq¢ ( )
Para modos TM:

- ~ singg -gq —cosq¢
F Dy =—ra 7' , +9=7 i 3-34
H =4 raa q (asr){cos q¢ ¢ ’ q (aAF){sin q¢ ( )

Por medio de las expresiones (3-33) y (3-34) se define en todo momento al conjunto de
funciones base @ para expandir el campo eléctrico transversal en coordenadas cilindricas (7, ¢ ), con

q,5s=0,1,2,......,00 definiendo el orden de cada tipo de modo. En estas expresiones Z,(Br) y Z,(ar)

son combinaciones lineales particulares de las funciones de Bessel y Nuemann que satisfacen las
condiciones de frontera en la guia de onda coaxial. Los elementos con primas denotan derivadas
con respecto al argumento los superindices /'y subindices H denotan el modo degenerado vertical u
horizontal con variacion angular sin(g ¢ ) o cos(q ¢ ) respectivamente, de la componente radial del

campo.
La dependencia radial de las funciones de la guia de onda coaxial son las siguientes [1]:

Zq (ﬂs”): 7[8‘1 Jq (ﬂsr)Nq (ﬂsrl)_Nq (ﬂsr)‘]q (ﬂsrl) — (3_35)

> ey )] [1-(a 8 ]-[1=(ar 8 )

Donde r; 'y r; estan relacionados como lo indica la figura 3.3 mientras N, (x) es la funcion de

Neumann de orden ¢ y argumento x, y

1 ara g=0
:, ={ para g (3-36)
2 para g#0
Los valores { ﬁg} son las raices de la siguiente ecuacion caracteristica:
Jz;(ﬂsl/'Z)Nz;(ﬂsri)_N:](ﬂer)J:](lBsri):O (3_37)

Similarmente
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Zq (0! I”)Z ”8‘1 Jq (lel")Nq (axri)_Nq (asr)']q (lel’i) (3-38)

{[‘]q (an)!J,(a,r )T j 1}1/2

Con {ax} siendo las raices de
J, ()N, (an)-N, (an),(anr)=0 (3-39)

Por otra parte, podemos aprovechar que al ser expresiones para una guia de onda coaxial, las
expresiones para los modos de la guia de onda circular, pueden obtenerse en el caso particular para
el que ;= 0y las funciones mostradas anteriormente se reducen como:

Z,(Br)= \/5 1 ALY (3-40)
* oy )

Con {ﬂj} siendo las raices de

J,(Br,)=0

Mientras que

2, (ar)= | —2ulB7) (3-41)

7 aSFZJq-#l (ﬂSFZ )
Con {a,} siendo las raices de

Jq(a r2)=0.

s

Asi, con las expresiones (3-33) y (3-34) también podemos representar al conjunto de modos
ortonormales de la guia de onda circular. De esta manera, se cuenta con todos los elementos
necesarios para iniciar con el analisis que nos llevé a un modelo matematico para obtener el
coeficiente de reflexion que proporcione informacién de la caracteristica de resonancia del
diafragma de control como parte importante para la determinacion de las dimensiones 6ptimas del
desplazador de fase reflectivo. Tal como se mencioné anteriormente, existen modos de alto orden
de guia de onda circular que se propagan en las cercanias del diafragma de control para tratar de
aproximar la forma del campo que dista mucho de parecerse al modo TE;; debido a la propia
estructura del diafragma. Y también se consideran modos de alto orden de guia de onda coaxial
debidas a las ranuras del diafragma, como funciones base para aproximar el campo eléctrico
tangencial desconocido, al emplear el método de momentos. Atendiendo al principio de
superposicion son consideradas para dicha aproximacion los modos generados por dos guias de
onda coaxial, definidas por las ranuras con las dimensiones 7473 y r-r; de acuerdo a las
dimensiones mostradas por la figura 3.3.
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El analisis inicia considerando la figura 3.5a que nos muestra el diafragma de control en la
seccion transversal dentro de una guia de onda circular con centro en el origen. Longitudinalmente
podemos imaginarnos un proceso parecido al que muestra la figura 3.5b. En ambas figuras z=0 es
donde se encuentra el diafragma de control. En dicho proceso se considera teéricamente el reflejo y
transmision de una cantidad infinita de ondas o modos de alto orden. Aqui, la forma de representar
a los modos ortonormales por medio de (3-33) y (3-34) nos da una ventaja inmediata ya que
apoyados en la teoria de series de Fourier se garantiza conocer el campo eléctrico en cualquier
punto del area transversal del diafragma de control al representarlo por una serie de Fourier
generalizada la cual por definicion es una combinacién lineal de un conjunto ortonormal de
funciones.

S/
NN

©
bttt

NNNN

3

N

o

@ (b)

Figura 3.5 Diafragma de control (a) vista transversal (b) vista longitudinal

De esta manera, para el campo eléctrico transversal se plantearon las siguientes ecuaciones

Para z<0
E =4 ®ie +3 R, Gpel” (3-42)
Para z>0
E =T e (3-43)

En las expresiones anteriores, A, representa la magnitud de la onda incidente (modo TE,; de una
guia de onda circular), m la cantidad de ondas propagandose, ®@,, el campo eléctrico transversal
normalizado de cada modo de la guia de onda circular determinado por las ecuaciones (3-33) y
(3-34), mientras que R,, y T,, son los coeficientes de reflexion y transmision de la m-ésima onda
respectivamente.

Valuando z = 0 en (3-42) y (3-43) podemos tener dos expresiones para el campo eléctrico
transversal en las interfaces definidas por las dos ranuras del diafragma de control que de manera
general se muestra a continuacion.
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G = (4 +R)D1+ S R, B, (3-44)

m=1 m=2

(2=07)=2T, @ (3-45)

De acuerdo a la teoria de Fourier, tal como vimos en la seccion 3.1.2, es posible obtener los
coeficientes de la series (3-44) y (3-45) de la siguiente manera

(4+R)=[ E (z=0")-dids (3-46)
R,=[ E (z=0) ®uds (3-47)
T,=[ E(2=0")-®uds (3-48)

Al aplicar las condiciones de frontera en las aperturas del diafragma es posible encontrar una
expresion que contemple ambos lados de este al igualar las componentes tangenciales del campo
magnético. Debido a que en z =0 la componente del campo magnético tangencial a las interfases o
ranuras es la misma para ambos lados del diafragma de control, esto de acuerdo a las condiciones de
frontera en un medio dieléctrico.

Para obtener las componentes tangenciales de campo magnético, se emplea la siguiente
expresion general que relaciona los campos transversales eléctrico y magnético como:

- -

axE. =H.7 3-49
z T T“m

Donde Z,, representa la impedancia de cada modo, dada por las ecuaciones (2-14) y (2-15) seglin
sea modo TE o modo TM respectivamente. Por otra parte (3-49) nos muestra que el campo eléctrico
transversal y magnético transversal siempre son perpendiculares, por lo que para igualar el campo
magnético en las interfaces del diafragma es posible tener las siguientes dos consideraciones:

axHr=-ErY, .(3-

50)

Para las ondas que viajan hacia z positivo (a,), mientras que
aZXHTZET Ym (3—51)

N
Para las ondas que viajan hacia z negativo (—a,)

En las ecuaciones anteriores Y,, representa la admitancia modal. Aplicando (3-50) y (3-51) en las
ecuaciones (3-44) y (3-45) se obtiene el campo magnético tangencial en las dos regiones:
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Paraz <0

axH (z=0")=-AY,®+ Y RY, D, (3-52)

m=1

Mientras que paraz > 0

axH,(z=0)=-YT,Y, ®, (3-53)

m=1

Al igualar el campo magnético tangencial en z =0

x -

AY, @i+ Y RY ®,=->TY @, (3-54)
m=1
Desarrollando:

_AlYl CI)l_l_ R1Yl CI)1+ ZRmYm CD’” = _ZT:nY (Dm
m=2

00
m
= m=1

m*m
m=1

—2A4Y @, +(4, +R YD, +§:RmYmc_D'm = —iT Y D
m=2

m

(4, +R)Y @, +iR Y, D, +iTmYm5m =247, ®, (3-55)

m=2 m=1

Apoyandonos en las ecuaciones (3-46),(3-47) y (3-48) suponemos que los coeficientes de la
expresion anterior pueden ser obtenidos como

(4, +R)= [Er(.8)-@:(r,¢)"dr' dg’ (3-56)
R, =[Er(r.¢)-©u(r,¢)rdr'dg (3-57)
T = j Er(r,¢) - ®n(r, ¢ dr'dg (3-58)

Donde Er es el vector de campo eléctrico tangencial desconocido en las ranuras del diafragma
definido en el sistema de coordenadas cilindricas (7',¢"), la etiqueta de “prima” en las coordenadas
es solo para identificar posteriormente (al aplicar el método de momentos) de manera correcta los
argumentos de las integrales a resolver.

Al sustituir las ecuaciones (3-56), (3-57) y (3-58) en (3-55) obtenemos, al llevar a cabo las
simplificaciones correspondientes la siguiente ecuacion integral
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22({& W dr d¢)y D (r,p)=24Y,0:(r,¢) (3-

m=1

59)

Para identificar que hasta ahora solo se estan considerando modos de la guia de onda circular
conviene manejar la siguiente nomenclatura

( [E:(- ¢')r'dr'd¢'jym53 (r¢)= AY,®: (r.9) (3-60)

—0
Donde @, representa el m-ésimo modo de la guia de onda circular.

Para dar solucion a la ecuacion integral (3-60) se hard empleando el método de momentos
mediante la técnica de Galerkin. En este caso la funcion desconocida que se va a expandir mediante
un conjunto de funciones base es el campo eléctrico tangencial Er por medio de la combinacion
lineal de los modos de guia de onda coaxial generados por las dos ranuras del diafragma de control.

Er :iAn(D?(r',¢’)+ iBtd),@(r',ﬁ) (3-61)

—0
Donde @, representa los n-ésimos modos generados en la primera ranura (definida por r, y r,

—®
segun la figura 3.3), mientras @, a los t-ésimos modos de la segunda ranura del diafragma de
control. De esta manera al sustituir (3-61) en (3-60) considerando M modos de guia de onda
circular se obtiene

S [[Za0tt0)- S a0l ool oraras ol anelg) G

Como parte del método de momentos, sustentado en que existe un error en la expresion anterior
debido a que se trata de una aproximacion mediante sumatorias finitas. Entonces, es posible definir
una funcidn de error de la siguiente manera

ZM 4,05 9)+ 3 8,07 (090 ol g ar ddzﬂ@m( D)~ AT ()=, (r4) (-6

Dado que se esta usando la técnica de Galerkin, se emplea como funcion de peso para la funcion
de error el conjunto de funciones ortonormales mostradas en (3-64) que son del mismo tipo que las
funciones base.

8opor (1,4) = ZC @!(r ZD o/ (r,¢ (3-64)

Para que sea una buena aproximacion, el error debe tender a cero, es decir C;, D; —0 .Lo que
equivale a
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Cy = [, (r.9)-B: r.p)rdd =0 (3-65)

D, =[5, (r.§)-®: (rp)rdrdp =0 (3-66)

De esta forma al sustituir (3-64) en (3-65) y (3-66) obtenemos dos conjuntos de ecuaciones que
toman la siguiente forma

[ [ﬁ:Aﬂ D, (,¢)+ ETLB[ @/ (', ¢')]c1>$ (r',¢')r'dr'd¢}ym D, (r,4)— AY, D) (r,4) @5 (r, p)rddp = 0

-
2
] k=1..K

) [ﬁ: A4,@, (', ¢)+ ZT:B, @?(r',qﬁ')]cbﬁ (r’,¢')r'dr’d¢}Ym D, (r, ) A Y, D) (r, ) |@7 (¢ )rdd = 0

>

1

)
) I=1,.L

Al simplificar y considerando que se han identificado correctamente los dominios de (r,¢) y de
(r’, @ ) se obtienen ahora para el sistema de ecuaciones, las siguientes expresiones

iym[ﬁ A, [@) - durdrdg+ XT:B,IGD? -CD:rdrdqﬁ}ICDZ 7 rdrdg— AY, [ O - Ol rdrdg=0 (3-67)

=1 n=l1

3

k=1.K

M=

1

3
Il

N T
Y, {Z 4,[0) ®.rdrdg+ Y B, [ @, ~®2rdrd¢}j®2 & rdrdg— AY, [V - &7 rdrdg =0 (3-68)
=l s =1 S s s

I=1,..L
La cantidad de modos de la guia de onda circular son M, hay N modos de guia de onda coaxial
producidos por la primera ranura, y T modos de guia de onda coaxial producidos por la segunda
ranura. Ademas por comodidad manejaremos una sola variable para la cantidad de ecuaciones en
(3-67) y (3-68) para el primer conjunto (ecuacion 3-67) se decidio usar N ecuaciones, mientras que
para el segundo conjunto T ecuaciones. Con las consideraciones anteriores, el sistema de ecuaciones
de dimension (N+T7) x (N+T) toma la siguiente forma

iym ﬁAﬂchf-@ZrdrdmiBtjcﬁf-ESZrdrdqﬁ [®n - @i rdrdg—4Y, [ 6] - B rdrdp=0 (3-69)

=1 n=l1

3

k=1..N

—0

-0 —O0 T —~® —0 ] e 0 —o
njcb,, Ourdrdg+) BtIGDn D, rdrdg cDm-q>krdrd¢—A1Y1jq>1 @y rdrdg =0 (3-70)
s t:l A A

D=
N

=
N

s

k=1..T
Al contar con este sistema de ecuaciones, el resolverlo permite encontrar los coeficientes 4, y B,
con lo que es posible conocer el campo eléctrico tangencial en las aperturas del diafragma de
control y asi modelar el coeficiente de reflexion para la componente perpendicular a la carga
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reactiva de la onda TE,; que incide en el diafragma de control considerando acoplamiento en la guia
de onda circular o lo que es lo mismo, una guia de onda circular de longitud z=-cc. Por ello conviene
acomodar el sistema de ecuaciones con respecto a dichos coeficientes

n=1 m=1 t=1 m=1

ﬁ:A{iYmFDf Dordrds- [ B -?I)k@rdrdé}r y B{i)’mﬁbf Burdrdp- [ G- B rdrdp | = AY, [ - B rdrdp

k=1,..N (3-71)
iAn [fym | @, - Drdrdp- ﬁai .?Ifrdrcgzﬁ} +i3t[ Sy, j&)f Dyrdrds. [ O, Dy rdrdﬁ} =A1Y1J6? Dy rdrdp
2% 2, | 2 '), | |

t=1 m

k=1.T  (3-72)

Asi, observamos que al aplicar el método de momentos al aproximar el campo eléctrico
transversal por medio de la superposicion de los modos de guia de onda coaxial generados en ambas
ranuras del diafragma de control, se ha llegado a que la solucion a la ecuacion integral (3-60) se ha
reducido a resolver el sistema de ecuaciones definido por (3-71) y (3-72) .Y mas especificamente,
resolver dos integrales que a partir de ahora se les llamaran /; y I, representadas por

1,(nm) = ch? - Dordrdg (3-73)

1,(nm) = L@? D rdrdg (3-74)

El sistema de ecuaciones considerando la notacion anterior toma la siguiente forma

ZN:An —i Y I.(n,m) -1, (m, k)_ + ZT:BI {i Y I,(t,m)- Ilm,k)} =A4Y 1 (k) (3-75)
k=N S
ﬁ:A,Z _i Y I, (n,m)-1, (m,k)_ + iB{i Y I, (t,m)-lzm,k)} =AY 1,(,k) (3-76)
lzzlz 1’”_.;:1 | t=1 m=1

Este ultimo arreglo muestra que el problema numérico se centra en resolver el producto de dos
integrales de acuerdo a diferentes combinaciones entre /; y . Ademas, de acuerdo a lo que
muestran las ecuaciones (3-73) y (3-74) se tiene en el integrando de ambas el producto de un modo
de la guia de onda circular con un modo de guia de onda coaxial. Dentro de una consideracion
general, existen cuatro casos para cada integral de acuerdo al tipo y orden de aparicion de las ondas
consideradas. Dichos casos son TE-TE, TE-TM, TM-TE y TM-TM. A continuacion se muestra el
desarrollo para hallar la solucion de las dos integrales en sus diferentes casos.

3.2.1 Solucidn analitica a las integrales /i y &
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Se inicia con la solucion a la integral I, expresada por (3-73). Teniendo como integrando el
producto entre modos transversales de la guia de onda coaxial uno (primera ranura) y los modos de
la guia de onda circular descritos por las ecuaciones (3-33) y (3-34) respectivamente. A
continuacion se presenta la solucion a cada uno de los cuatro casos posibles.

e Caso TE-TE

TE OTE

1757 (n,m) = j )" @, rdrdp (3-77)

Para este caso solo hacemos uso de la expresion (3-33). El area de integracion queda definida
por la primera ranura del diafragma en coordenadas cilindricas: r, <r<r,, 0<@d<2r.

[n; TE ]’T z, (ﬂxli‘ Sil’lq¢ ¢ﬂnzl ,BAI an¢ gZ (,BJI’ sing¢ +¢ﬂJZ’(ﬂAJ’ sing¢ drdg
" ! —cosq ! r ! —cosq¢ ! cosq¢p

(3-78)
Para la ecuacion anterior aparecen adicionalmente otras cuatro combinaciones ya que cada
modo puede ser de polarizacién horizontal o vertical por lo que en el producto entre dos modos
estarian los casos V-V, V-H, H-V'y H-H, segun se observa en la ecuacion (3-33). Sin embargo, para
los casos V-H 'y H-V queda involucrada una integral del tipo

Lzs”in ghcosqh=0 Vg (3-79)

Es decir, la integral solo es diferente de cero para los casos en el que la polarizacion de los modos
involucrados en el producto cumplen con las combinaciones V-V y H-H. Entonces, reduciendo la
ecuacion (3-78) obtenemos

r 2 22
ta sin® g¢ cos q¢
el = ;':r—zZlq(,ler)Zq (ﬂsr)!:{cosz q¢rd¢dr “b.pZ,0 'Hsm q¢
%/_J
Factorizando
' , .
IV{ ’;_IITE "= {ﬂ' ‘[[ﬁslﬂszlq (Iler)Zq (ﬂsr)—'—rizzlq (ﬂslr)zq (ﬂsr)jrdr (3_80)

Donde Z, y Z, son las funciones de dependencia radial para los modos de la guia de onda
circular y coaxial de la primera ranura, definidos por (3-35) y (3-40) respectivamente. A partir de
ahora los argumentos de todas las funciones radiales estaran diferenciados por las raices de la guia
de onda circular, asi como por las raices de guia de onda coaxial correspondientes a la primera y la
segunda ranura, por medio de los subindices s, sly s2 respectivamente. Ademas, £ indicara las
raices de los modos TE mientras que a las raices de los modos TM. Es decir, en la expresion (3-80)
Z, (Bs) es una funcion para modos TE de la guia de onda circular, mientras que Z,, (f,;) lo es para
modos TE de guia de onda coaxial debidos a la primera ranura.
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Continuando con la solucion a la integral (3-80), de acuerdo a la nomenclatura acordada en el
parrafo anterior, es posible sustituir las funciones Z, (f) y su derivada Z; (ﬂsr) a partir de la

expresion (3-40) de la siguiente forma

:\/5 1 Jq(ﬂsr) (3-81)
7 BRY -g* L (BR)
Por lo que
_ \/‘9_7 1 ', (Ar) (3-82)
™ BRY -¢* i (BR)

De esta manera sustituyendo (3-81) y (3-82) en (3-80)

IVi’;{[TE e rz 1 Zl s1 % él \/7 ) rdr
{ (Aﬁ" )\/7\/,BR 2J r \/ﬂR )J

(3-83)

Ahora, se define a

& 1
=% (3-84)
‘/;J(AR)—W(AR)

Por lo que la expresion (3-83) se reduce como
T
Ilil_j;l IITE_TE = {7[ kl-“(ﬂslﬂsz'lq (ﬂslr)']'q (ﬂsr)—‘rrizzlq (ﬂslr)‘]q (ﬂxr)jrdr (3-85)

De acuerdo a lo visto en la seccion 3.1 acerca de las propiedades ortogonales de las integrales de
Bessel dado por la expresion (3-25) se puede verificar que la solucion a la integral (3-85) esta dada

por [1]

=% [TE—TE _ r[ﬂ ﬁsl'] ,3 r)Z'lq ('Hsl )_'3521'85‘]"7( Xr)Zlq('HSlr)] ’ (3—86)
H-H "1 - P 1 ﬂ ﬂl
Al evaluar los limites de integracion se obtiene finalmente el valor de /; para el caso TE-TE
V4
HVL?ITE ® _{ ﬂ ,3 { [ﬂ ﬂqJ ﬂ ’”2) 1q (ﬂYIFZ) ﬂrlﬂ J' (ﬂ ’”2 1q :Bn’”z ]_
s1
n [ﬂszﬂsl‘]q ﬂsrl) 1q (ﬂslrl)_ﬂszlﬁs‘]'q (IBS’H )Zlq (ﬂslrl )] } (3-87)
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Donde de acuerdo a la nomenclatura acordada

Zlq (ﬂ“r)z \/E Jq (ﬂslr)N'q (ﬁxlrl)_Nq (ﬂslr)‘]'q (ﬁxlrl) _ (3-88)

2 {I:J'q (ﬂxlrl)/‘]'q (IBxlr2 )]2 |:1_(q/ﬁxlr2 )2}_[1_(q/ﬂs1”1 )2 }}

y Z', (ﬂslr) la derivada de (3-88) con respecto al argumento, con &, definido por (3-36)

Ademas de que S, son las raices de
J',(B.R)=0 (3-89)
Mientras f;; son las raices de

J'q( s1r2)N'q( slrl)_N'q( slrz)‘]'q( .vlrl):O (3-90)

e Caso TM-TM

Ahora se analiza el caso en el que la combinacion del integrando de (3-73) involucra un modo
TM de guia de onda circular y un modo TM de guia de onda coaxial debido a la primera ranura del
diafragma de control.

OTM OT™M

IITM’TM(n,m)z.[d)n @, rdrdg

Para este caso solo es necesario hacer uso de la expresion (3-34) para definir al tipo de modos
involucrados

" 2x R . . _ R . ~ _
MM = I J{— ra,Z', (aﬂr){smqgi + ¢qZ,q(ax,r){ .cosqgé} . {_ raZ', (asr){sm 99 + ¢ng (asvr){ .cosq¢}drd¢
) cosqgp r sing¢ cosqyp r sing¢

,1 (3-91)

Se puede observar una expresion muy parecida a la obtenida para el caso TE-TE con la
diferencia en la nomenclatura acordada con respecto al tipo y naturaleza del modo. También en este
caso solo existen los productos entre los modos V-V y H-H al quedar integrales del tipo (3-74).
Finalmente al reducir esta operacion vectorial de producto punto la expresion que resulta es

o g :{Z j [aslaszlq(aslr)zq (ﬂsr)+}%Zlq (a,r)z, (asr)jrdr (3-92)

Puede observarse que la expresion (3-92) es muy parecida a la que se obtuvo para el caso TE-TE
con la diferencia que ahora se tratan de funciones radiales dependientes de raices de modos TM
definidos por (3-38) y (3-41) para los modos de guia de onda coaxial y circular respectivamente. Al
sustituir correctamente las funciones Z, (a5) y Z', (asr) con ayuda de (3-34) se obtiene
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A R :{ k J(“ az' (a,r)', (O!SV)+%Zlq(aslr)Jq(asV)jrdr (3-93)

Donde

3 1
b=t ——— 3-94
’ 7 a.r R‘]q+l (ﬂvR) ( )

Nuevamente, la ecuacion (3-93) a quedado en forma genérica de una integral de funciones
ortogonales de Bessel, empleando (3-25) la solucion a la integral es

l’/{:[;[ IlTMfTM — {ﬂ- k2 {r[aszasl‘]q (asr)Z'lq (asl:)_ Clz,ias']'q (asr)Zlq (a.vlr)]} i (3_95)
T as - asl
Al evaluar los limites
- - Tk
IITI—II/LIIITM TM :{ 2 : 2 { [aé ale (aSFZ)Zlq (aslr2>_as21as']'q (aSFZ)Zlq(aslr2>]_
T oo —oy
[as asl‘] o rl (aslrl)_aszlﬂs‘]'q (asrl)Zlq (ablrl)] } (3_96)
Donde «, son las raices de
J,(a,R)=0 (3-97)
Mientras a,; son las raices de
J'q (aslr2) 'q (aslrl )_ N'q (aslr2) 'q (aslrl ) = 0 (3-98)

Al igual que en el caso TE-TE Z, q(axlr) y su derivada Z', (aslr) se obtienen empleando la

ecuacion (3-38)
e Caso TE-TM

Para este caso por primera vez se emplean simultineamente las ecuaciones (3-33) y (3-34) ya
que ahora se involucra a una onda TE de la guia de onda coaxial debido a la primera ranura y a una
onda TM de la guia de onda circular, es decir

OTE —OTM

1 TM_ch,, D, rdrdg

e JT{ W (Bar sinad +4B,7", (B.r ){quq {—WSZ’ (asr){Sinq¢+¢qZ (asr){_.cosqqrdrdfﬁ
COS ¢ q cosq¢ P q smq¢

Al efectuar el producto punto llegamos a
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153 2z _Sin2 q¢ 27 _COSZ q¢
e — (4 7 7z (a.r rdddr+ 4 A 7r)Z (a.r rdddr
1 .r'l.r s 1q(ﬂ$1 ) q( s ).!J‘ COqu¢ M rﬁ;l lq(ﬂ:l ) q( K ).(!. sin2q¢ ¢d
(3-99)
Se observa que al igual que en los dos casos anteriores son posibles Unicamente las
combinaciones V-V'y H-H entre los modos pero con la diferencia que para la combinacion V-V la

integral con respecto a la componente azimutal (¢ ) es de valor —z en lugar de ©. Considerando este
resultado, al reducir la expresion obtenemos

= e (0,02 ) 52, .02 (3100
/a r

n

Acerca del integrando de la expresion anterior, se observa lo siguiente

@2, (B2 r)+ B2, (B2, (@) =2, (p.r) 2(ar) @101
Al sustituir este resultado en (3-100)

I = {;” Ifjr(z (B.r)-2(et,r)dr = {;”q(zh, (B.r)-2(ar); (3-101)
Obteniendo finalmente

A ={;”q(zh,( 1) 2,(e,r)=2,,(B.n) 2, () (3-102)

Cabe mencionar que en este caso, en el que se mezcla el uso de dos modos de naturaleza distinta
es importante tener en cuenta en todo momento el orden en que son tomados en cuenta cada uno de
estos para no incurrir en errores de célculo.

e Caso TM-TE
Ahora tenemos el orden invertido de los modos con respecto al caso anterior.
1 = [0, 8, rdrdg
Primeramente
G R W AR g e T

(3-103)
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Al efectuar la operacion de producto punto y realizar las simplificaciones correspondientes se
obtiene

an I = {_ g ]%g(a“Zq (Br)z', (a,r)+ B2, (Br)Z, (aslr))rdr (3-104)
T

n

De la misma forma, que para el caso anterior el integrando puede expresarse como la derivada
de un producto entre las funciones radiales Z, (ﬁsr) y Z, (aslr). Después de evaluar los limites se

obtiene finalmente
-7
HV;/.;/IlTMiTE = {ﬂ' Q(Zq (ﬂSr2 ) Zlq (aslrz )_ Zq (ﬂvrl ) Zlq (avlrl )) (3_105)

Ahora, se dara solucion a la integral /, que tiene como integrando el producto entre modos
transversales de la guia de onda coaxial debidos a la segunda ranura del diafragma y los modos de
la guia de onda circular descritos por las ecuaciones (3-33) y (3-34) respectivamente. Sin embargo,
el proceso de solucion es el mismo que para la solucion de /; solo cambian los limites de la integral
de la componente radial 73<r<r4. Por ello ahora solo se presentan las soluciones para cada caso

e Caso TE-TE

g2

IZTE—TE :J'JTV qu(ﬂvz sin q¢
0

73

sq¢ cosqp

B (Bar sin q¢} { (8 >{S inqg¢ +4B.Z. (ﬁsr){f:sii}rdrd¢

HV;ITE e —{ﬁ uf {”4[ﬂ Bad, (ﬂ r4)Z 2 (,6’52151) ﬂszﬂ J! (ﬂ r4)Zlq('B32r2)]

r1B2Bd, (B )Zﬂ y (//::;3 )= BEB (B )25y (Boors )] (3 - 106)

e Caso TE-TM
R LT Ty o e
T ={;”q<zzq(azr4>-zq ()7, (8.) 7, ) 3-107)

e Caso TM-TE

e ~ ‘ . singg ¢ —cosq¢ sin g¢ ’ singg |
1 —[ﬂ ra,Zh, (@, >{Cosq¢+¢ . qu(as/){m » }{ . (B, ){_ COSq¢+¢ﬁSZq (ﬂsr){cos(m} rdrd¢
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HV:I;/IZTMJE = {_ ﬂ-q(Zq (ﬂsr4)- qu (0{321"4)— Zq (ﬂsr} ) qu (as2r31 )) (3'108)

T

e Caso TM-TM
e E ~ ’ singg ¢ —cosqp || ’ singg g —cosq¢
I, = J 'ﬂ ra,Z 2 (aszr>{cosq¢+ ¢ . qu(aﬂﬁ{sin » } { raZ', (asr>{cosq¢+¢ , Zq(asr sin gg rdrd ¢
vy it | Ky { [ 2 ) 2 . ]
w-nls . ﬁ V4 [ asqu(axV4)Z 2 (as2r4)_as2as‘]q (asr4)22q (%2’”4) -
s s2
n [aszaxZJq (as’% )Z'Zq (asz"s ) - aSZZIBSJ'q (%’”3 )qu (%2"3 )]} (3-109)

Asi, con el conocimiento de las integrales /; y I, seglin las ecuaciones (3-75) y (3-76) estamos
en posibilidad de obtener los coeficientes 4, y B; y con ello determinar las caracteristicas de
transmision y reflexion debido a la presencia del diafragma de control, ya que con estos coeficientes
es posible conocer con buena aproximacion los campos eléctrico y magnético transversales.

3.2.2 Cdlculo del coeficiente de Reflexién

En esta seccion se analizara la obtenciéon del parametro de mayor importancia en la
caracterizacion del desplazador de fase reflectivo. Dicho pardmetro es el coeficiente de reflexion
generado por la presencia del diafragma de control, tal como se describid en el capitulo anterior. Se
inicia la obtencion del coeficiente de reflexion considerando una guia de onda circular acoplada o
de longitud infinita. El analisis obtenido, serd de gran ayuda cuando se obtenga el coeficiente I'|

para la estructura completa del desplazador de fase.

Primeramente, es importante recordar que se esta considerando la incidencia normal de una onda
TE,, sobre el diafragma de control. Dicho modo se identificé en un principio como @, y se

relaciond con el coeficiente de reflexion de acuerdo a la ecuacion (3-56). Ahora, se tomara esta
misma expresion pero con la nomenclatura acordada, es decir @ ? para representar a los modos de la
guia de onda circular. De esta forma, se inicia con la expresion

(4, +R )= [Ex(r.¢)- &) (. ¢)r dr'dg (3-110)

Donde 4, es la magnitud de la onda incidente y R, es el coeficiente de reflexién debido al modo
principal de la guia de onda circular y Er sabemos que esta expresado por

— k) —0 e —®
Er= Z:I:Aﬂ(bn (r,4)+ ;B,@ (.9

Si ademas consideramos por simplicidad, magnitud unitaria de la onda incidente 4,=1 en la
ecuacion (3-110) obtenemos
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1+R =L(i/1n&5n®(r',¢')+ iBtaf(r',¢’))'af(r',gb')dr'dgb

4R, = iA,,jaf(r',¢')6?(r',¢')dr'd¢+iB,j@f(r',qﬁ')(r',qﬁ')-6?(r',¢')dr'd¢ 3-111)

n=l1

En la expresion (3-111), quedan involucrados casos particulares de las Integrales /; y I, por lo
que finalmente el coeficiente de reflexion queda expresado por

N T
R =Y 41,0+ BI,(1,)-1 (3-112)
t=1

n=1 =

La expresion (3-112) representa un resumen a todo el proceso analitico que emplea a los
coeficientes 4,y B; con el objetivo de obtener el coeficiente de reflexion para la componente de la
onda TE;; que incide perpendicular a la carga reactiva del diafragma de control. La respuesta de
este coeficiente de reflexion serd muy importante en la determinacion de la frecuencia de disefio del
desplazador de fase asi como en la determinacion de la distancia a la que se debe colocar la placa
metalica del diafragma de control.

3.2.3 Andlisis del diafragma de control con sustrato dieléctrico

Hasta el momento la formulacion realizada para el diafragma de control ha sido correcta. Sin
embargo como parte de la implementacion fisica, es necesario incluir otro elemento en el analisis.
La razoén se justifica al tener la necesidad de tener un soporte mecanico para la estructura del
diafragma de control, por medio de un sustrato dieléctrico tal como se muestra en la figura 3.6

y e

Dieléctrico

Figura 3.6 Diafragma de control con sustrato dieléctrico

De esta manera, el sustrato dieléctrico es parte esencial en el analisis del diafragma de control.
Se ha descrito que la parte del diafragma que girara esta formada por la parte circular central y el
anillo de menor diametro y por lo tanto el dieléctrico solo cubrird estas dos partes, es decir, la
primera ranura. Sin embargo, por simplicidad del analisis se considerard inicialmente que dicho
sustrato esta sobre las dos ranuras del diafragma de control, tal como indica la figura 3.7.
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\Dieléctrico

Figura 3.7 Vista longitudinal del diafragma de control con sustrato

En primera instancia, es facil predecir que las ondas que son transmitidas a través del diafragma
tendrian una velocidad menor con respecto al caso en el que el sustrato no estuviera presente debido
a una permitividad eléctrica ¢, mayor. Esto es cuantificado en una diferencia de impedancias en
ambos lados del diafragma. Esta caracteristica queda descrita por la ecuacidon integral cuyo
procedimiento de formulacién es similar que para el caso en el que no hay dieléctrico y toma la
siguiente forma

S (v, + v UET(r',qﬁ'). o, (r',¢')r'dr'd¢')52 (r.4)= 24,0, (r,9) (3-113)

m=1

Donde Y. es la admitancia de onda del lado donde se encuentra el sustrato dieléctrico. De la

misma forma que para el caso sin dieléctrico £ es una aproximacion por medio de las ondas de
guia de onda coaxial generadas por las ranuras del diafragma de control y representada por (3-61)
que al ser sustituida en (3-113) obtenemos una funcién de error como resultado de la propia
aproximacion.

—0

> (¥, + ¥ { ) (i A D, (m,¢)+ i B . (, ¢')]c1>,,7 (r',¢’)r’dr'd¢}(_152 (r,)-24Y D (r.9)=65.. (r.¢) (-114)

0
m=

A su vez, al estar empleando la técnica de Galerkin el error es tratado como un conjunto de
funciones ortonormales dadas por (3-64), que al ser minimizado se obtiene el siguiente sistema de
ecuaciones con los mismos limites acordados para (3-69) y (3-70).

Mk

(v, +v¢ {ﬁ: 4,[®) Burdrdp+ ZT:B,@? 6%@14]52 Birdrdg~24Y, [ 61 B rdrdg =0 (3-115)
n=1 s t=1 $ s $

1

3
]

k=1..N
B N —0 —O0 T —® —O0 —0 —e —0 —o
(¥, +7) 24, [ @0 - Durdrdp+ Y B, [©, - ®urdrdg |[ @, - Burdrdg—24Y, [ 1 - By rdrdp=0 (3-116)
s =1 s s S

n=l1

M=

k=1,.T
Y que de forma simplificada puede expresarse de la siguiente forma

ZN:An[i(Ym + YN (nom)- 1, (m,k)} + ZT:B{Z(YDI +Y N, (t,m)-]lm,k)} =24Y1,(Lk) (3-117)

n=l1 m=1 = m=
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k=1..N

ZN: A {f (v, + Y ), (n,m)-1, (m,k)} + i B[f (v, +7 ), t.m)- Izm,k)} =24,Y.1,(1,k)(3-118)

m=1 =1 m=1

1
k=1..T

Donde /; y I, son las mismas integrales presentes en el caso donde no se considera el sustrato
dieléctrico. Ahora la diferencia numérica esta dada por los coeficientes 4, y B, que determinaran un
nuevo coeficiente de reflexion haciendo uso de la expresion (3-112).

Por otra parte, la admitancia modal Y, esta definida en todo momento por (2-14) y (2-15), pero
no asi para Y/ . Para la determinacion de esta Gltima el problema se complicaria enormemente si se

tomara en cuenta el dieléctrico cubriendo solo la primera ranura del diafragma de control justo antes
del inicio de la segunda. Por ello, como se indic6 anteriormente se considera que el dieléctrico
cubre ambas ranuras, lo que simplifica el analisis ya que longitudinalmente el problema puede ser
visto como lo muestra la figura 3.8, que representa dos lineas de transmision de impedancia
caracteristica distinta después del diafragma de control. La primera representa al sustrato dieléctrico
de una longitud determinada mientras que la segunda representa a una linea de longitud infinita por
medio de una linea de longitud finita pero acoplada a la impedancia caracteristica Z. que es la
impedancia modal de la guia de onda circular en el vacio.

Zc
/
:_ 80
gr /’IO Z
— c
Z, |

Figura 3.8 Circuito equivalente después del diafragmad e control

Entonces, el célculo de la admitancia Y se reduce a calcular la admitancia debida a la

transicion de dos lineas de transmision de impedancia caracteristica distinta. Segun las condiciones
mostradas en la figura 3.8 debe calcularse la impedancia de entrada de una linea de transmision con
impedancia caracteristica Z, determinada por la permitividad eléctrica ¢, del sustrato y de longitud /,
terminada en la impedancia de entrada de la segunda linea de transmision de impedancia
caracteristica Z.. Ambas lineas de transmision esta determinadas por el tipo de onda analizada (TE o
TM). El circuito de la figura 3.8 puede ser simplificado de al forma que lo muestra la figura 3.9
gracias a que la impedancia de entrada de una linea acoplada es igual a la impedancia caracteristica
de la misma, sin importar su longitud.
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Figura 3.9 Simplificacion del circuito equivalente

De la teoria general de las lineas de transmision, es posible plantear una expresion para la
admitancia de entrada requerida de la siguiente forma

VA iZ, t !
L{:Z,: :ZOCJFJ—Oanﬁ (3-119)
Y Z,+ jZ tan Gl

Donde Z, y Z. tendran valores distintos dependiendo si el m-ésimo modo analizado es de tipo TE
6 TM. También de la teoria general de lineas de transmision, es posible conocer la definicion de las
impedancias modales, que se muestran a continuacion

Para los modos TE

ZTE _ou (3-120)
s

Mientras que para los modos TM

zm =B (3-121)
e
Donde w es la frecuencia angular w=2xnf, ¢ es la permitividad eléctricas = g,¢, donde la g,

representa la constante de permitividad en el vacio o espacio libre, con un valor de
1/(367)-10°[F /m] y «, es la susceptibilidad a la polarizacién en un medio, la cual es adimensional.

Asi mismo, u es conocida como la permeabilidad magnética y similar a la permitividad z = g 1.,
con g, =4r7-10"[H/m] y donde p, es la permeabilidad relativa la cual es adimensional e
identifica la susceptibilidad de magnetizacion del medio. Mientras £ es la constante de fase dada por

B=\k -k (3-122)

Donde £ es el nimero de onda definido como & = w+/ e y k. el nimero de onda de corte, que

para el caso de una guia de onda circular estd determinado por (2-7) y (2-8) para ondas TE y TM
respectivamente. De esta manera, empleando todos los elementos mencionados anteriormente es
posible obtener para cada tipo de onda las expresiones de impedancia caracteristica y de carga.

Para las ondas TE las expresiones son
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AN o (3-123)

' \/a)zﬂogo _kgz

Z" = o (3-124)
\/a)zﬂogogr - kcz

Y Para las ondas TM son

Jo'ue, -k’
ZL_TM :# (3-125)

s,

Jo'luee —k’
ZOTM — ILlO 0%r c (3'126)

WE\E,

Al emplear correctamente en (3-119) para cada tipo de modo las expresiones anteriores se
obtienen finalmente el valor de la admitancia modal Y, y de esta forma es posible obtener los
coeficientes 4, y B, para el sistema de ecuaciones definido por (3-117) y (3-118).

3.3 Obtencién del modelo matemditico del diafragma de
control para la componente paralela en la guia de onda
circular acoplada.

Ahora, se analizara la segunda parte del problema que de acuerdo a la teoria desarrollada en el
capitulo anterior, corresponde al estudio del diafragma de control para la componente de la onda
TE,; que incide paralela a la carga reactiva (corto) representado por dos estructuras metalicas
colineales en forma de seccion anular colocadas en la primera ranura de forma vertical como
muestra la figura 3.10. De la misma forma que para la componente perpendicular se realiza un
analisis para llegar a la formulacidén de una ecuacién integral cuya solucion estard apoyada por el
método de momentos

Entonces, siguiendo el mismo proceso que para la componente perpendicular, primeramente
seria necesario relacionar el campo electromagnético en ambos lados del diafragma al establecer las
condiciones de reflexion y transmision mediante la aplicacion de las condiciones de frontera, con el
objetivo de obtener una ecuacion integral en términos del campo eléctrico tangencial desconocido
en el plano de la superficie del diafragma de control. Después se tiene que aproximar el campo
eléctrico tangencial mediante una expansion de funciones base que cumplan las condiciones de
frontera impuestas por la geometria del diafragma de control. Sin embargo, para este caso tal como
lo muestra la figura 3.10 se trata de una estructura que no es uniforme en la primera ranura como lo
fue en el analisis de la componente perpendicular donde se usaron de manera natural los modos de
guia de onda coaxial. Si se piensa en el mismo sentido puede resultar bastante complicado encontrar
las caracteristicas de los modos o funciones que cumplen con las condiciones de frontera para tal
geometria.
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Figura 3.10 Diafragma de control considerado para la componente paralela

Si embargo, se puede aprovechar el teorema de unicidad de las ecuaciones de Maxwell, el cual
dice que si existe una solucion que satisface las condiciones de frontera en toda la region de
analisis, entonces esta solucion es Unica. Aplicando este teorema, se observa que la estructura del
diafragma de control para el analisis de ambas polarizaciones es muy similar, la tinica diferencia es
que para el caso del analisis de la polarizacion paralela se tiene el corto 6 carga reactiva en la
primera ranura. Entonces, se puede definir al campo eléctrico tangencial desconocido como la suma
de dos componentes:

— -85 =1
Er=Er+Er (3-127)

—S
Donde Er es el campo eléctrico transversal de las aperturas del diafragma de control sin

considerar los cortos, mientras que £ ; es el campo eléctrico transversal debido a las corrientes que
fluyen a través de los cortos metalicos. El primer término de (3-127) ya fue obtenido en el analisis
de la componente perpendicular mediante el proceso descrito en la seccion anterior. Para el segundo
término se considera que se generan ondas electromagnéticas hacia ambos lados del diafragma de
control de acuerdo al sentido de las corrientes mostrado la figura 3.11. Esto debido a que al haber
una corriente superficial es inherente la existencia de un campo electromagnético

Figura 3.11 Efecto de las corrientes que fluyen en los cortos

Entonces, de acuerdo a lo mostrado por la figura 3.11 el procedimiento para la formulacion de

—1
Er inicia considerando las condiciones de transmision y reflexion de la siguiente forma:
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Paraz <0

—7 * — .
Er=)R @, (3-128)

m=1

Mientras que paraz > 0

Er= T, ®.e " (3-129)

m=1

Donde R' T' son los coeficientes de reflexion y transmision respectivamente de los modos
m m y

generados por las corrientes inducidas en los cortos metalicos. Asi mismo, ®@.representa los
vectores de campo eléctrico tangencial para los modos de una guia de onda circular.

Como se recordara, en el analisis de la componente perpendicular, la condicion de frontera que
se empleo fue para la continuidad del campo magnético en ambas ranuras del diafragma de control.
Para este caso, se emplea nuevamente la condicion de frontera para el campo magnético tangencial
pero bajo la condicion de no continuidad la presencia de la densidad de corriente superficial J en
los cortos metalicos. Entonces, la condicion de frontera que se aplicard para la formulacion de la
ecuacion integral es

a-x|\H>—Hi )=, (3-130)
(e 1)

Donde a- es el vector unitario paralelo al eje z, H> es la intensidad de campo magnético total

en la region donde z >0, mientras que H: es la intensidad de campo magnético total para la region
z<0. A partir de (3-128) y (3-129) es posible obtener el campo magnético tangencial para cada una
de las regiones, ademas considerando que se valia en z = 0 para situarnos en el plano de interés
como se muestra a continuacion

Para z < 0

a. xﬁr(z=0’)=iR'm Y, (3-131)
-

Paraz> 0

a.xHr(z=0")==3T", v, B, (3-132)

Al aplicar la condicion de frontera (3-130) obtenemos

-7, Y, @, - ZR' YCDm—ZJ
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Que también puede ser vista como

ZT' Y®,,,+ZR' Y, O = ZJ (3-133)

m=1

Donde p representa el nimero de elementos donde existe la densidad superficial de corriente J, ,
que en este caso son dos tal como lo muestra la figura 3.10

De la teoria de Fourier puede obtenerse a partir de (3-128) y (3-129), los coeficientes de transmision
y reflexion de la siguiente forma

— 7 —
R =T =|Er(r.¢) ©.(r.¢)'dr'dg (3-134)

Al sustituir el valor de estos coeficientes en (3-133) al mismo tiempo de simplificar y considerar
la misma nomenclatura que para el caso de la componente perpendicular, se obtiene la siguiente
ecuacion integral

2>y, UE; (. 4) O (r',¢')r'dr'd¢')<_152 (rg)=->7., (3-135)

m=1

Dado que el empleo del sustrato dieléctrico es inevitable, el efecto de este debe ser incluido en la
ecuacion integral (3-135). Es facil encontrar que dicho efecto queda contemplado mediante la
admitancia modal, de la siguiente manera

>y, + UET &, (') dr' d¢j w(rg)=->J,, (3-136)

1

La caucion integral (3-136) se resolvera empleando el método de momentos mediante la técnica
de Galerkin. Nuevamente el campo eléctrico tangencial desconocido, representado en esta ocasion

—1
por Er se expendera por medio de la combinacion lineal de los modos de guia de onda coaxial
generados en las ranuras del diafragma de control, es decir

N T
Er=Y A0, (",¢)+> B0/ (.9 (3-137)
t=1

n=1

La particularidad de la ecuacion (3-137) son los coeficientes de las series con superindice c, el
cual indica que se esta considerando el corto de la primera ranura y tal efecto se cuantificara al
sustituir la aproximacion (3-137) en (3-136). En comparacion con el analisis de la componente
perpendicular, para este caso se tendran que considerar una mayor cantidad de modos coaxiales de
la primera ranura, debido a que la presencia de los cortos provoca la existencia de modos de alto
orden importantes en el cumplimiento de las condiciones de frontera. De la misma forma que para

—0
el analisis de la componente perpendicular, @, representa los n-ésimos modos coaxiales generados

—®
en la primera ranura mientras ®; a los #-ésimos modos coaxiales de la segunda ranura del
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diafragma de control. Al llevar a cabo la sustitucion mencionada, la ecuacion integral (3-136)
empieza a discretizarse al tomar la siguiente forma

m=1

f{(zﬂw)}[ﬂﬁ;/gmf( ZB@ j o (r ¢)rdrd¢} n(rg)=->J,  (3-138)

Se sabe que al emplear sumatorias finitas se incurre en un error, es decir

M N 2
Z(K,,+K:)MZA:®?( ZB ;] ] () dr dﬂ )+ I, =8, (r¢) (3-139)
m=1 s n=l1 p=l1

Dentro la técnica de Galerkin, las funciones de peso empleadas para aproximar el error deben ser

—1
del mismo tipo que las empleadas en la aproximacion de Er, por ello
error(r ¢) ZC ®k ZD q)l ’

Dado que se requiere que el error sea minimo, los coeficientes C; y D, después de ser obtenidos
de acuerdo a la teoria de series de Fourier se igualan a cero y por tercera vez se llega a un conjunto
de ecuaciones con el cual es posible obtener una buena aproximacion para el campo eléctrico

transversal por medio de los coeficientes 4’ y B . El sistema de ecuaciones se muestra a
continuacion.

AME

(v, +v? L(iA;’CDf( ZB @/ (r, ] o (r ¢)rdrd¢} r,¢)+iJs,,(r,¢)}q)k®(r,¢)rdd¢:0

k=L1..N

3
I

—
M=

3
n

r, +x) [ (ﬁ“ AD, (F, )+ ZB;@?(r',qﬁ')]q)Z (r',¢')r'dr'd¢}cb2 (r )+ iJsp (r,¢)}CD? (r,¢)rddg =0
[=1,.T

Al factorizar con respecto a los coeficientes A’ y B; El sistema de ecuaciones toma la siguiente
forma

S |:i(ym 1 [ - @nrdrdp- [ q)grdrdb} B [i(ym Y[ @) @nrdrdp [ d)?rdrdb} _

n=1 m=1 t=1 m=1

2
=3[, - rdrdp, k=1..N (3-140)
=

n=l m=1 m=1

%/15 &(Y +Y, d)fq)n W rdrdp- [ @, - @ rdrd/ﬁ}ZB“[Z( 4T )anf Ordrdp- [, 'q)k@rdrd;ﬁ}:

2
-3, Oy rdrdp k=1,.N (3-141)

p=l
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Para el sistema de ecuaciones anterior, todo esta definido excepto la densidad superficial de
corriente J; la cual se mide en Amperes por metro de ancho ( A/m ), donde se supone que el ancho
se mide perpendicularmente a la direccion en la cual la corriente fluye. De esta manera se puede
definir

J,, =—Le¢ (3-142)

Donde, I, es la corriente eléctrica contenida en una seccion de ancho 4,y e es el vector unitario
en direccion del flujo de corriente. Como una forma de facilitar el andlisis, aprovechando el sistema
de coordenadas cilindrico, es conveniente considerar a los cortos metalicos como sectores anulares
tal como muestra la figura 3.12

Ap

Figura 3.12 Cortos metalicos en forma de sectores anulares radiales

El ancho de dichos sectores anulares puede determinarse mediante la expresion que define a la
longitud de un arco circular, a partir de considerar que el ancho de dicho sector es una pequefa
parte del perimetro total de una circunferencia, es decir.

A = 2m(A‘”j (3-143)
2z

Donde Ag es el angulo del arco circular, el radio de acuerdo a la figura 3.12. Para el caso del

sector anular que representa los cortos, su ancho también es expresado por (3-143) pero con r
delimitado por 7, y r,, condicion que impone la propia integral del lado derecho de (3-140). De esta
forma, la expresion empleada para representar la densidad de corriente superficial se expresa como

- I -
Js, =—"a, (3-144)
rAp

Donde a. es el vector unitario en la direccion radial. Ahora, se esta en posibilidad de expresar
de mejor manera el sistema de ecuaciones. Cabe destacar que el corto estd presente solo en la
primera ranura por lo cual, no hay elementos con densidad superficial de corriente en la segunda por
lo que el lado derecho de la ecuacion (3-141) es igual a cero. De esta forma, el sistema de
ecuaciones se expresa de la siguiente manera
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S {i(ym + [ - dprdrdp: [ Cbz?rdrdﬁ} Y &:(Ym +13 )@ - @rdrap- [, CD?MW} =
t=1

n=l m=1 m=1

_ifr]:(/)a, O rdrdp k=1.N (3-149
=

ﬁ:A; &(ym wxd) O, - B, rdrds- FDZ : C_Dfrdrdzﬁ} + iBf {f(ym wrd) O, - Dordrd- [ D, - @?rdrdé} )
n=l ; ’ 1 * ’

m=1 1=l m=1

k=1,.T (3-146)

Claramente, se observa que el tinico elemento desconocido hacia la obtencidn de los coeficientes
A7y B es el valor de la corriente /, para los dos elementos que conforman el corto, por ello

conviene expresar al sistema de ecuaciones definido por (3-145) y (3-146) en forma de una
ecuacion matricial, de la siguiente forma

m][4; 5] =-Ir1] (3-147)

Para hacer un correcto manejo de la ecuacion anterior, hay que tener en cuenta la dimension de
cada una de las matrices involucradas, las cuales son desglosadas a continuacion.

a; Gy 4y Gy bll b21 b31 o .le _Af ] 1y _11_
a12 a22 a32 - .aNZ bll b22 b32 L. .le A; t21 t22
alN aZN a3N - .aNN blN bZN b}N bTN 14‘0 [ t
N1 N2
Ch Cyn Gy Cwm d11 d21 d31 o .dn Biv =7 0 0 (3-148)
ch 022 c32 .. .CNZ dll d22 d32 .. .dTl B‘l 0 0
ClN CZN c3N aNN le dZN d}N dTN
. ILBy] o o]l
Donde
M
a, =¥, + Y ), (m, )1, (i) (3-149)
m=1
M
b, =¥, + Y ), (m, HI, (m,i) (3-150)
m=1
M
¢y =S¥, + Y, (m L, (m,i) (3-151)

m=1
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d, = i(Ym +Y¢ )l2 (m, I, (m,i) (3-152)

~

=3 [ g (3-153)

Las combinaciones de productos entre /; y I, son conocidos desde la solucién para la
componente perpendicular. Por otra parte, con el desglose anterior es posible observar claramente
las dimensiones de las matrices. La matriz M es de dimension (N+7) x (N+T7) preemultiplicando a
la matriz de los coeficientes de dimension (NV+7) x 1. Mientras del lado derecho de la igualdad, la
matriz 7 es de dimension (N+7) x 2 preemultiplicando a la matriz / de dimensiéon 2 x 1. Al realizar
las multiplicaciones matriciales correspondientes, se verifica la igualdad en (3-147) de dimension
(N+T)x 1.

El objetivo principal es la obtencion de los coeficientes A, y B, los cuales segiin (3-147) se
obtienen de la siguiente forma

l4: B] =-[mM]'[r]1] (3-154)

En este momento, se cuenta casi con todos los elementos para dar solucion a (3-154) solo es
necesario obtener las corrientes sobre las cargas reactivas que definen a la matriz /. Hasta ahora se
han considerado a las ecuaciones integrales (3-60) y (3-136) en el modelado de la incidencia de la
componente paralela, pero estas solo son validas en las aperturas del diafragma de control. Por ello

los campos E ; y E ; satisfacen las condiciones de frontera en toda la superficie del diafragma de
control excepto en las regiones donde se encuentran los cortos. Para cumplir con las condiciones de
frontera en los cortos es necesario indicar que el campo eléctrico tangencial total definido por la
expresion (3-127) es igual a cero en tales regiones, y si ademas se considera que las dimensiones
fisicas de las cargas reactivas son insignificantes con respecto a la longitud de onda, la ley de Ohm
puede ser aplicada para cada carga reactiva al considerar el voltaje para cada una de estas, por
medio del campo eléctrico tangencial total es decir:

jE-EZ:j(ELE;)-EZd =12, (3-155)
L1 let

e S5 =1\ —
[Er-di= j(ET +ET)-dz¢2 - 1,7, (3-156)
lea Iea

Donde /.; y /., son las longitudes de las cargas reactivas, ademas se sabe que

S ol O/ 4 L @
Er=Y4,0,(.¢)+>. Bd (r.¢),y
n=1 t=1
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Al sustituir las expresiones anteriores en (3-155) y (3-156) y después de un manejo algebraico
adecuado a fin de separar a los coeficientes desconocidos 4, y B, , se obtiene el siguiente sistema
de dos ecuaciones

S A [l + Y B[O i =1,2,-3 4, [ -dia-Y B, [®: -di. (3-157)
n=l lcl t=1 lcl n=l lcl t=1 lcl

N e — T e — N e — T e —

YA [0, dle+ ) B @, dla=12,-) 4, [0, dla=) B, [®, -dl. (3-158)
n=l lea =1 lea n=l lea =,

El cual también conviene manejarlo en forma de una ecuacidon matricial de la siguiente manera

lola: 5] =[2]l1]-[s] (3-159)

Se puede verificar que la dimension de la ecuacion (3-159) en ambos lados de la igualdad es 2 x
1, lo cual se puede comprobar la desglosarla como se muestra a continuacion

90 492 Y95 .. 9n Tw N2 N Nhr Alc Z, 011, S,
Ay
_ _ (3-160)
Bf
921 92 9 . Dov Ta T r23...r27__B:,_ _O Zz__[2_ _S2_
Donde
i o
q, :chp, -dl (3-161)
=,
I @
r= [@F-dl (3-162)

=,
Mientras que S; y S, involucran a las mismas integrales de linea (3-161) y (3-162), pero con la

diferencia de que se emplean los coeficientes 4, y B; ya conocidos por lo que se obtiene un solo
valor al efectuar las sumas en cada caso

S, :iAnjaf-zlcl+ZT:BtI5?-chl (3-163)
n=1 I t=1 I

S, =24, [®F dis+ Y B, [ -di. (3-164)
n=l1 s =1 L.y
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Por otra parte, Z; y Z, son la admitancia de cada carga reactiva, en caso de que dichas cargas se
conserven como un corto su valor sera de cero. Sin embargo conservando la generalidad en el
analisis el valor de estos se mantiene de manera simbdlica.

Ahora, sustituyendo (3-154) en (3-159) se obtiene

lolm]'[rlr]=[z]1]-[s]

De donde es posible despejar el vector /

[1]=({z]+ [oIm] ' [r])'[s] (3-165)

Asi, finalmente al sustituir (3-165) en (3-154) se obtiene

lc B ] =M1z« [olm] 7)) [s] (3-166)

Con el resultado dado por (3-166), ahora se tiene la posibilidad de obtener el valor del
coeficiente de reflexion debido a la incidencia de una componente paralela a los cortos del
diafragma de control, considerando acoplamiento de la guia de onda circular. Sin embargo, atin falta
mostrar las expresiones para las integrales (3-153), (3-161) y (3-162). La primera de estas involucra
a los modos coaxiales debidos a la primera ranura y a la expresion que define el ancho de la seccion
anular dada por el angulo A¢. Por simplicidad, se considerara en todo momento que las cargas
reactivas se encuentran en la posicion angular mostrada por la figura 3.12. De esta forma, la primera
integral a la que se da solucion es

b 1 - —0
t =L j rA(pr-(Dkrdrd¢ (3-167)

Donde de acuerdo a las condiciones acordadas,@ =7/2—-A@p/2 y ¢, =n/2+A@p/2 para la

carga reactiva superior, la que se etiquetarda como la nimero uno. Mientras que para la carga
reactivados ¢, =37/2—-A@/2 y ¢, =37/2+Ap/2.

Evidentemente se tienen que analizar dos casos, el caso en el que los modos coaxiales sean de
tipo TE y el caso en el que sean de tipo TM. Primeramente para los modos TE, considerando la
ecuacion (3-33) la integral a resolver es la siguiente

e tife ingd - [eosqh
Iy = L _[,1 I’Aq)r |:r Z]q (ﬂur){_ COSq¢r+ﬂSlZ 1q (ﬂ“r){sinq¢¢}drd¢

Al simplificar se obtiene

; _I@I»-zqzlq(ﬂﬂr){sinq¢ rdrdg (3-168)

e r’Ap |—cosqg
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Para los modos axiales TE,, se sabe que solo existe la componente vertical y en este caso el
valor de la integral (3-168) es igual a cero debido a que g=0. Para los demas casos es decir para g>0
se sustituye el valor de Z, (f,r) dado por (3-88) llegando a que:

I 1
_*(COSQ% _COSQ¢1) _*(Cosq@ _COSQ¢1)
‘, :g q sz q‘]q (Bar) d}”—& q J‘rz qu('ler) dr (3-169)
ae _l(SiHCI¢2 _SiHCI¢1) ' ' Ap _l(Sinq¢2 _Sinq¢1) ' !
q q
Donde
C = ?q ZNMAm) - (3-170)
L7, ()1, (Br)T [1-(al o) = [1-(a1 B ) |}
y
c, =V Ly (Buri) (3-171)

i s A (e

Con ¢, tal como lo indica (3-36). El tratamiento final de (3-169) serd numérico y se describira
con mayor detalle mas adelante. Ahora se presenta el caso cuando los modos coaxiales son del tipo
™

b 1~ singg- ¢ —cosqg@-
Iy = |—aZ +=Z drd
=0 m(/{ a, M(ocﬂr){cosq o lq(aslr){sinq , 9 prdrde

La integral a resolver es

n—a. Z sin
t, :IZZJ. aslAlqw{ q¢drd¢
n @ cosq¢

Los modos axiales TMy,, que existen son de polarizacion horizontal y en este caso, cuando ¢=0 la
integral no es igual a cero como sucedid para los modos TE, y toma la siguiente forma después de
resolver la integral con respecto a ¢

C3a51(¢2_¢1) 2o C4as1(¢z_¢1) 2
Q:———Z;——LJAAﬁW+——Z;——LNAA@W (3-172a)

Mientras que para ¢>0
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~L(cosqg, - cosqs) L (cosgg, - cosqs)
q

(=S [0, (B =S [[3, B 3-1720)
7| ingd. ~singg) 7], ingd—singg)
Donde
N
C3 _ 7;€q q (axlri ) - — (3_173)
{7, (@)1, ()] 1]
J
c, =" o(21) (3-174)

2 1 ) ()T 1)

Por otra parte, para el caso de las integrales (3-161) y (3-162) podemos ver que solo es posible
que exista la primera de estas ya que se trata de integrales de linea a lo largo de cada una de las
cargas reactivas que existen solo en la primera ranura del diafragma de control. Dado que la
ecuacion (3-162) involucra Gnicamente a modos coaxiales debidos a la segunda ranura, la funcion

—®

@ solo es valida en la region definida radialmente como 73 <r < r4 por lo que las integrales r; en

todo momento son iguales a cero al igual que el segundo sumando de las ecuaciones S; y S..
Entonces, solo queda por dar solucion a las integrales g;;, que igualmente se analizaran para los dos
tipos de ondas. Primeramente para las ondas TE la integral a resolver es

=0 —  n singg - . cosq @ -
g,=[ o -di=["|2z,(B,r) P+ B2 (B |-drr (3-175)
u 0| —cosq¢ sing¢

Que se reduce a

4 ={qu¢ [ 92,p.rdr

—cosq@n r

La gran similitud con la solucion del caso TE de las integrales # se refleja en el siguiente
resultado obtenido después de evaluar la funcion Z,_(f,r).

(3-176)

n v n v

_ {sin ¥ - I ¢, (Bar) {sin ¥ . [ N, (Bar)
—cosq¢ —cosq¢

Donde igualmente C; y C, estan dados por (3-170) y (3-171)

Para los modos TM, la integral a resolver es
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n—0 —  on singg- ¢ —cosq¢- -
=| @i -dl=|"|-a,Z +=2' -d
qk L k _L |: asl 1q (aslr){cosq¢r r 1q (aslr){sinq¢ ¢i| rr
De la que facilmente se deduce la expresion final
sing¢ " sing¢ rz
g, =- Coa, ", (arr)dr + Coa, [N, (B,r)dr (3-177)
cosqgp = : cosqg ~ T on :

Donde de la misma forma C;y Cy4 estan definidas por (3-173) y (3-174) respectivamente.

3.3.1 Obtencidn del coeficiente de reflexion

Ahora se describira el proceso para la obtencion del coeficiente de reflexion para la onda o
componente que tiene su plano de polarizacion paralelo a las cargas reactivas, este andlisis servira
posteriormente para el modelado del coeficiente de reflexion para la componente correspondiente al
coeficiente de reflexion 77, en el desplazador de fase reflectivo. Pero, el andlisis realizado hasta
ahora es considerando que la guia de onda circular esta acoplada.

Debido a la naturaleza del problema, el anélisis para determinar las caracteristicas de reflexion
para el desplazador de fase propuesto es posible realizarlo de forma separada para las componentes
perpendicular y paralela de una onda incidente de polarizacion circular TE;; tal como se describio
en el capitulo anterior. Para la componente perpendicular a los cortos metélicos, la geometria del
diafragma de control se simplifico pero para la componente paralela el empleo de la estructura
completa fue inevitable. Entonces, para llegar a una expresion del coeficiente de reflexion para el
segundo caso, es necesario tomar en cuenta la expresion para el campo eléctrico tangencial total,
denotado por la expresion (3-127) que se aproxima por medio de los modos de guia de onda coaxial
por medio de las expresiones (3-61) y (3-137) para las condiciones de continuidad y no continuidad
del campo magnético en las ranuras respectivamente. El campo eléctrico tangencial total toma la
siguiente forma

-y ® —0 » o
Er =Y (4, + 4 )0, (m,¢)+ > (B, + B ). (.0 (3-178)
n=l1 t=1
Es posible mostrar que al establecer las condiciones de transmision y reflexion, el campo
)
eléctrico transversal total E£r en la region de z < 0, se expresa como

—X —0 . ki —0 . ki —0 .
Er =A4®ie” +)Y R ®ue ™+ R e’

m=1 m=1

Er=A® e +Y (R, + R, Jbre " (3-179)

m=1

Donde R, es el coeficiente de reflexion de la m-ésima onda reflejada del diafragma de control
sin considerar a las cargas reactivas, mientras que R’,, representa la magnitud de las ondas reflejadas
de alto orden debido a las corrientes presentes en las cargas reactivas. Valuando en z = 0 Ia
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expresion (3-179) ademas de factorizar a fin de obtener el coeficiente de reflexion debido a la onda

—0
incidente @, , se obtiene:

E?(z =0’)=(A1 +R, +R’lﬁ? +i(Rm +R’m)52

m=2

Donde claramente se observa que
(4, + R+ R,)=[Er(r.¢)- &/ (. ¢) dr' dgs (3-180)

Al sustituir (3-178) en (3-180) considerando una magnitud unitaria 4, =1 para la onda incidente

n=1 =1

1+R +R, = J(i(A AN, (. )+ Y (B, +B;E?(r',;ﬁ)]6?(r',¢')dr'd¢

1+R +R' = i(An + A" )Laf(r',qﬁ')-é'? (', ¢")dr'dé + i(B, + B )Lc_b’f(r',¢')(r',¢')- O, (,¢")dr' dg

n=1

Donde R, es el coeficiente de reflexion debido a la onda incidente para una estructura resonante
estudiada en el analisis de la componente perpendicular, mientras R', es el coeficiente de reflexion

debido al flujo de corriente en las cargas reactivas que conforman el corto en el diafragma de
control, también para el modo principal. Juntas, es decir R, +R',| representan al coeficiente de

reflexion de la componente que incide paralela al corto, el cual finalmente se obtiene como

R, = ZN:(An A ) (1,n)+ZT‘,(B, + B )L (L) -1 (3-181)

3.4 Anilisis del desplazador de fase reflectivo

Tal como se describi6 detalladamente en el capitulo anterior, el diafragma de control es la parte
esencial del desplazador de fase reflectivo el cual se encuentra a la entrada de una seccion de guia
de onda circular terminada en corto por medio de una placa metalica, conformando de esta manera,
la representacion mas basica del desplazador de fase reflectivo propuesto.

Como se recordard, el desplazador de fase reflectivo primordialmente opera como una seccion
diferencial de 180° la cual también fue descrita en el capitulo anterior, y que basicamente provee
una diferencia de fase de 180° a la salida entre dos componentes ortogonales. El principal resultado
de una seccion diferencial de este tipo, segin el principio de cambio de fase de Fox es el defasaje
adicional y controlable en la onda reflejada de 260, donde 0 representa el angulo de rotacion del
desplazador con respecto a su posicion original.

De esta manera, el desplazador de fase propuesto proporciona un defasaje de 180° entre las

componentes ortogonales de una onda incidente de polarizacion circular donde el diafragma de
control es la pieza mas importante. El principio basico de operacion esta basado en la reflexion casi
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total de la componente paralela al corto del diafragma y la transmision casi total de la componente
perpendicular a este para alcanzar el defasamiento deseado Conviene recordar que para un
diafragma reflectivo como el analizado en este trabajo, considerando la incidencia de una onda
polarizada circularmente, la onda reflejada es de la forma

E, =0.5Ee™ (T, —rl)(ex— ey)eff”z +0.5E, (T, + FL)(ex+ ey)e"ﬁz (3-182)

El objetivo es que el primer sumando de esta expresion conocido como la onda controlada sea la
Gnica que est¢ presente. Esto se logra solo cuando T =-T', es decir, cuando se tiene el

comportamiento como seccion diferencial de 180° debido a que la componente paralela se encuentra
adelantada en fase 180° con respecto a la perpendicular a la entrada del diafragma de control. Para
lograr tal diferencia es de gran importancia la pared metalica puesta a cierta distancia del diafragma
de control, tal como muestra la figura 3.13.

Figura 3.13 Estructura del desplazador de fase reflectivo

A priori, podemos suponer que la distancia a la cual se situara la pared metéalica 6 corto, del
diafragma de control sera de /4 ya que a esta distancia se cumple teéricamente la diferencia de fase
de 180° entre las componentes paralela y perpendicular. Esto al realizar el siguiente razonamiento:
las componentes paralela y perpendicular llegan al diafragma de control con un defasamiento
relativo igual a cero, sin embargo la componente paralela es reflejada por la carga reactiva por lo
que se produce un defasamiento de -180° o coeficiente de reflexion de -1 al establecerse una
condicion de corto circuito como consecuencia del cumplimiento de la condicion de frontera en el
corto metalico. Por otro lado, la componente cuyo plano de polarizacion es perpendicular a las
cargas reactivas, es transparente a estas y pasa libremente al otro lado del diafragma en la frecuencia
de resonancia, de modo que si la placa se encuentra a 4/4, la onda o componente sufre un
defasamiento de -90° pero al ser reflejada por la placa metalica se suman -180° y al viajar de regreso
al diafragma de control se suman otros -90° obteniéndose un defasamiento total de -360° ¢ 0° en el
plano del diafragma de control, lo que equivale al establecimiento de una condicion de circuito
abierto por lo que se obtendra un coeficiente de reflexion aproximadamente iguala 1.

Cabe destacar que dado el comportamiento resonante de un anillo ranurado, las condiciones
descritas anteriormente solo se cumplen de manera ideal en la frecuencia de resonancia. Como se
describio en el capitulo anterior, la resonancia ocurre cuando el radio medio del anillo es
aproximadamente igual a A/2z. Asi también, la configuracion geométrica del anillo influird en la
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respuesta en frecuencia del coeficiente de reflexion que en general se tratara de obtenerlo con una
respuesta plana a fin de encontrarse cerca del punto ideal en un rango de frecuencias lo mayor
amplio posible. Ademas, se tendran modificaciones a la distancia inicial de A/4 debido
primeramente a la presencia del dieléctrico utilizado como soporte mecénico pero principalmente
por las dimensiones del diafragma de control que cambian las condiciones en el circuito eléctrico
equivalente.

De esta manera, la ecuacion integral que serd utilizada para evaluar el coeficiente de reflexion
cumpliendo la fase diferencial de 180° entre componentes, toma la misma forma que en el analisis
realizado anteriormente con la diferencia de que la admitancia de onda después del diafragma de
control se modifica por la presencia de la placa metalica (corto) en la guia de onda circular. Asi, las
correspondientes ecuaciones integrales para las componentes perpendicular y paralela
respectivamente se muestran a continuacion

i Y, +Y ( [Er(r (r',¢')r'dr'd¢'j52(r,¢): 24,0, (r.0) (3-183)

m=

>, +Y,;UET & (¢ dr' d¢j ZJS (3-184)

La solucién a estas ecuaciones integrales se lleva acabo nuevamente por medio del método de
momentos, el punto fino ahora, estd en calcular Y que representa a la admitancia modal después

ml

del diafragma de control (z >0). Es posible suponer un modelo eléctrico equivalente para calcular la
admitancia modal, tal como muestra la figura 3.14.

ent

Figura 3.14 Modelo eléctrico equivalente en la region posterior del diafragma de control

Se observa que problema es encontrar la admitancia de entrada para una linea de transmision de
longitud e impedancia caracteristica determinadas por el dieléctrico empleado como soporte
mecanico, con una carga igual a Z; que representa la impedancia de entrada de una linea de
transmision terminada en corto circuito y de longitud 4. Es posible suponer que en la frecuencia de
resonancia, dicha distancia tendra un valor de A/4 a fin de alcanzar en el plano del diafragma de
control, el punto 6ptimo donde se obtenga una fase diferencial de 180° entre las componentes
ortogonales de la onda incidente.

De esta manera, primeramente se calculd la impedancia de entrada Z, para la linea de
transmision terminada en corto cuya constante de fase se define como

o’ p,e, —k’ (3-185)

Ademas su impedancia caracteristica depende del tipo de modo que se este propagando dentro
de la guia de onda circular, es decir
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Para modos TE

WH,

ZE = (3-186)
B
Para modos TM
Zm = By (3-187)
e,

Dado que es una linea terminada en corto, es decir Z. =0, al emplear la formula general para la
impedancia de entrada de una linea de transmision, expresada por (3-119) se obtiene primeramente
para TE

_ g 0+ jZ,° tan B,h
* ZF +0tan Bk

z* = jZ," tan B,h (3-188)
Del mismo modo para las ondas TM
zZ™ =jz™ tan B,h (3-189)

De esta manera se cuenta con la impedancia de carga para la primer linea de transmision
mostrada en la figura 3.14 cuya constante de fase se identificara como

ﬂ'O = V a)zﬂOgO‘gr _k(2 (3-190)

Donde ¢, es pemitividad eléctrica del dieléctrico, ademas la impedancia caracteristica estara
determinada segun el tipo de onda, siendo que para modos TE

zF :Cz_l'loo (3-191)
Mientras que para los modos TM

zM" :%;0«9, (3-192)
Asi mismo, se tienen dos casos para la impedancia de carga

ZE = 7™ (3-193)
ZM = z™ (3-194)
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De esta manera, es posible encontrar la impedancia de entrada o impedancia modal y el inverso
de esta sera la admitancia modal Y, que se requiere determinar, entonces:

Para los modos TE

w _ JZF tan Boh+ jZF tan B', d _ g j(ZOTE tan B,h+ Z" tan B, d)

_ | _ | 3-195
oz gz tan Boh(jtan B d) " ZF —Z)F tan B,htan B, d) ( )

Para los modos TM

27 _ g j(ZOTM tan B,h+ Z," tan ', d) (3-196)
ent 0

ZM 7™ tan B,htan B', d)

Donde d es el grosor del dieléctrico. Para el manejo de las ecuaciones anteriores, es necesario
conocer el valor de 4, o mediante alguna impedancia de entrada supuesta podria despejarse este
valor, lo que puede ser un proceso muy complicado. Sin embargo, una buena aproximacion es
considerar una distancia inicial de A/4 para la frecuencia de resonancia, la cal se definird como la
frecuencia de disefio. Por lo tanto, para determinar dicha distancia se emplea inicialmente la
expresion (3-185) para la constante de fase Sy, donde k. el numero de onda de corte de acuerdo al
tipo de onda es calculado segtn las expresiones (2-7) y (2-8). Dado que la onda principal de guia de
onda circular es la onda TE,; tomamos el valor del nimero de onda de corte para esta onda cuyo
valor es

TEy,
L :{pm ]2[1-8412} (3-197)
a a

Donde a es el radio de la guia de onda circular. Ademés sabemos que f=2r/ A,, con lo que la
expresion para obtener la longitud de onda dentro de la guia de onda circular con referencia al modo
principal TE,; es

A = 27 (3-198)

g \/(279’)2 1oy —(1'8;2)2

De esta manera la primera aproximacion para la distancia a la cual se debe colocar la placa
metélica serd & = A,/4, con lo que es posible determinar la impedancia modal de acuerdo a (3-195) y
(3-196). Asi, las ecuaciones integrales (3-183) y (3-184) pueden ser resultas y de esta manera
obtener el comportamiento de la fase en la frecuencia para las componentes ortogonales de la onda
incidente. Para este caso un analisis de la magnitud del coeficiente de reflexién no serd necesario
dado que la presencia de la placa o pantalla metalica dentro de la guia de onda circular implica que
se tengan magnitudes del coeficiente de reflexion muy cercanas a uno para ambas componentes. Sin
embargo, un analisis de magnitud sera realizado para las condiciones de acoplamiento de la guia de
onda circular para determinar la frecuencia de disefio del desplazador de fase reflectivo.
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Hasta ahora, se ha realizado el analisis tedrico necesario para el desplazador de fase, quedando
determinadas todas las expresiones que responden a las caracteristicas propuestas y con las que es
posible modelar diferentes condiciones del dispositivo de manera general y completa. A
continuacion se mostrara la forma en que todos los modelos matematicos obtenidos serdn tratados
numéricamente.

3.5 Tratamiento numérico de los modelos matematicos

El objetivo de llevar a cabo un procesamiento numérico del analisis realizado anteriormente para
el desplazador de fase reflectivo, es generar una herramienta que permita de manera eficiente,
modelar el dispositivo bajo el control de un nimero de variables deseadas. La manera de llevar a
cabo esta herramienta, es por medio de la implementacion de un software que al igual que el
analisis sea de caracter general con la menor cantidad de limitantes ademas de ser eficiente en
cuanto a precision y tiempo de procesamiento.

Parte del tratamiento numérico de expresiones matematicas, implica llevar las expresiones que
representan los resultados finales a su forma mas simple por medio de simplificaciones debido a
que ningun lenguaje de programacion es capaz de sintetizar la informacion de una forma conciente.
Por ello a continuacion se mencionaran los detalles finos que deben ser tomados en cuenta para una
programacion eficiente de este tipo de problemas ademéas de mostrar algunos resultados y
discutirlos

Se inicia con el tratamiento del sistema de ecuaciones con el que es posible determinar los
coeficientes 4 y B en sus distintas versiones, es decir para los casos de componente paralela,
componente perpendicular con dieléctrico y sin dieléctrico con la guia de onda circular acoplada, asi
como para el desplazador de fase completo. Como referencia se tomara el sistema de ecuaciones
descrito por (3-75) y (3-76) el cual puede desglosarse de la siguiente manera

Alall +A2a21 + A3a31 + - +ANaN1 + Blbll +sz21 +B3b31 + . +BTbT1 = cl

AlaIZ +A2a22 + A3a32 + . +ANaN2 + BlbIZ +BZb22 +BSb32 + . +BTbT2 = cZ

Aa, +4,a,, +4,a,, + +A,a,, + Bb,, +B,b,, +B.b,, + +B,b, =c,

(3-199)
Ad, +44d, +4d,,+ +4,d, + B f,+B,f,,+B,f,+ +B.f,=g
Ad,+A4,d,,+4d,,+ +4,d,, + B f,+B,f,+B.f,+ +B.f,,=g,

Alle +A2d2N +A3d3N + . .+ANdNT +BlﬁN +BZf2N +B3f.3N + . .+BTfTT :gT

Donde los elementos a,, by, din ¥ f 1 definen a matrices de dimensiones (N x N), (T x N), (N x
7, v (T x T) respectivamente en las que N es el nimero de ondas coaxiales debidas a la primera
ranura y T el nimero de ondas coaxiales debidas a la segunda ranura del diafragma de control y se
obtienen segun lo expresado por las ecuaciones (3-149) a (3-152). Ademas, ¢, y g pueden
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denominarse como términos de excifacion segin el método de momentos ya que contemplan a la
onda incidente de magnitud unitaria, y estan dados por

—0 —0

c =xj®1 - @, rdrdp (3-200)
—0 —®
g, =Y, [® -, rdrds (3-201)

Después de formar el sistema de ecuaciones correspondiente, como resultado se obtienen N
coeficientes 4 y T coeficientes B con los que es posible modelar en principio el campo eléctrico
transversal en el plano del diafragma de control y como consecuencia al coeficiente de reflexion,
que en este caso corresponde a la componente perpendicular a las carga reactivas con la guia de
onda circular acoplada. Pero tal como se menciond anteriormente, la conformacion del sistema de
ecuaciones (3-199) y de sus elementos se llevan a cabo de la misma forma para la determinacion de
los demas casos de coeficiente de reflexion.

Es importante mencionar que muchas de las expresiones finales que se obtuvieron durante el
analisis involucran derivadas con respecto al argumento de funciones de Bessel, en estos casos debe
de llevarse a cabo un tratamiento adicional a fin de obtener una expresion mas simplificada. La
herramienta util para lograr dichas simplificaciones en las expresiones, son las ecuaciones de
recurrencia de las funciones de Bessel vistas en al seccion 3.1.3. Algunas de las mas utilizadas
fueron las siguientes

' —
2J v (Z) - Jvfl (Z) - Jv+1 (Z)

_ '
Y, (2)-Y,.,(2)=2Y",(2)

De donde evidentemente se obtiene para las funciones de Bessel de primer y segundo género
respectivamente

D=5 0@, (2) (3-202)

7= (-, ) (3-203)

A manera de ejemplo se toma la solucioén para la integral /; en el caso TE-TE que segun la
expresion (3-87) esta dada por

D A v, |52 r)Z' r)= B ' r r)|—
1= {ﬁ i 81,8002 (Ban)= B, (), ()

n [ﬂszﬂsl‘]q (ﬂsrl )Z'Iq (ﬁslrl )_ ﬂszlﬂs‘]'q (ﬂsrl )Zlq(ﬂslrl )] }
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Se observa que estan incluidas derivadas de funciones de Bessel en los términos J', (ﬂxrl) y

Z' q( ﬂr]). Para el primer caso es facil obtener su equivalencia, de acuerdo a las formulas de

recurrencia es valida la siguiente igualdad
S (Br)= l(J (B~ (A1) (3-204)
2

Para el segundo término, es necesario recordar la funcién sin derivar que de acuerdo a (3-88)
esta dada por

Z,,(Br)= V7, J (B )N, (Bar) =N, (Bar) ", (Bari)
J'q(ﬂsm)/‘]'q(ﬁflr2) 1_(q/ﬁs1r2) - 1_(q/ﬂslrl)
2 [ ]2 R ;

1/2

Entonces, la derivada de la funcién anterior con respecto al argumento se expresa de la siguiente
manera

2 (Br)= JZ_ LBV Br) N (A0S Br) (3205
{[J'q (,lerl)/*]'q (ﬂslr2 )] |:1 _(q/ller2 )2}_[1 _(q/ﬂslri )2]}
Empleando las ecuaciones de recurrencia, la expresion cambia de la siguiente forma
l (Jq—l (ﬂslr) - Jq+l (ﬁ.&'lr))(Nq—l (:lerl ) - Nq+1 (ﬂslrl )) -
4 N —-N, i1 J—l 5'11_‘]+1 s11
Zdlq (ﬂSI},): \/g ( 1171( I”) q+1(ﬂs I”))( q (ﬂ I”) q (ﬂ r)) _ (3—206)

2 T (Bari) = (Bari) 2 5 )
|:Jq1(ﬂslr2)_Jqﬂ (ﬁ51r2):| |:1_(q/ﬂslr2) :|_|:1_(q/ﬂs1r1) :|

Ahora la notacion en el superindice de la funcién cambié de una comilla a una letra d solo para
indicar que solo estd en términos simplificados (sin derivadas) y que se sustituye en la expresion
final que también cambia de la siguiente forma

k
1, ={” B : > {V2|:ﬂ32ﬂ51.]q(ﬂ57‘2)21‘2( slrz)_%ﬂszlﬂs(‘]q—l(ﬂsrz)_Jqﬂ(ﬂsrz))zlq( slr2):|_
T ﬂs _ﬂsl (3_207)

" [ﬂfﬂﬂq (B.1)Z1 (B.r, )—% BB, (Br)-T,. (B )7, (B.r )} }

Este procedimiento fue aplicado para cada una de las soluciones de las integrales para cada caso,
en la implementacion de los programas correspondientes realizados en matlab.
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Otro caso interesante a destacar es el tratamiento numérico para las integrales ¢ y g, obtenidas
del analisis para la componente paralela. Para la primera de estas, en el caso correspondiente al caso
TE tenemos que seglin (3-169) se expresa de la siguiente forma, para ¢>0

1 1
——(cosg@, —cosq¢ ——(cosg@, —cosqg
C] q( : I)J'VZ q‘]q (Ig.ylr) C2 q( ’ 1) 2 qu (ﬂ.\'lr)
t, ———dr-— j ————dr

- Aiq) n r Ap n r

1 . 1 .
—;(Sln g4, —sing4,) —;(Sln g4, —sing4,)

Ahora, con el objetivo de tener un mejor manejo para los integrandos, se utilizo la siguiente
ecuacion de recurrencia dada por (3-16)

J (%) =§J,, OFJ', (x)

Del primer sumando del lado derecho de esta expresién puede observarse la semejanza con el
integrando de las integrales #; , por lo que puede despejarse este término, obteniéndose

(x)+J', (x) (3-208)

n+l

Ty (x)=J
X

Comparando con el integrando mencionado, se observa que este es posible completarlo para poder
aplicar (3-208), de la siguiente forma

J, (B,
(%J%M%(Jw B+, (Bor) (3-209)

Ahora podemos emplear también (3-204) para el segundo término del lado derecho de la
igualdad y es posible mostrar que

J, (B,
Badl,(Bar) _ 5L (B + 7,0 (Br) (3-210)
Bar 2

Con lo que finalmente la integral se expresa como

~!(cosgg, ~cosqgs) ~ L cosqp, —cosqp)

N [0 (B 7,2 [V (B N, (e

Ap Ap

1, . 1 .
—;(Slnq% —singd,) —;(Slnqcfﬁz —singg,)

(3-211)

Aunque se ha simplificado la expresion, también se emplean las ventajas que nos presenta el
lenguaje de programacion con respecto a una integracion de tipo numérico aprovechando que se
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emplea una técnica muy eficiente como lo es la cuadratura del método Simpson por medio de la
funcion quad en matlab

Para el caso TM, de acuerdo a (3-172a) la solucion para g=0 esta dada por

Csa.g1(¢z_¢1) 2o C4ax](¢2_¢l) 2 an
(=S R [ B+ =SB (B

Este caso es mas simple y tan solo empleamos las ecuaciones de recurrencia (3-202) y (3-203)
para mostrar que los integrandos cambian de la siguiente manera

== O ) s SN 212

Igualmente, para el caso en el que ¢>0 los integrando de #; quedan expresados de la misma
forma que en al expresion anterior. De la misma forma, para la simplificacion de las integrales g, se
emplearon las mismas ecuaciones de recurrencia obteniéndose para cada caso los mismos
integrandos

Para el caso TE

B sing¢ C, sing¢ C,
9 _{_ cosq¢? A (Jq1(:Bx1r)+Jq+1(ﬁs1r))dr_{_cosq¢7 N (Nq—l(ﬁslr)—i—Nqul(ﬂxlr))dr (3'213)

Mientras que para el caso TM

singg C, n singg C, n
qr = _{Cosq¢7an£‘ (Jq—l (ﬂslr)_‘]qﬂ (ﬂslr))dr"'{Cosq¢7as1.[1 (qul (ﬂslr)_NqH (ﬂslr))dr (3'214)

Para todos estos casos se recuerda que C; C, C; y C, estan definidos por (3-170), (3-171), (3-
173) y (3-174) respectivamente.

Como parte también de la creacion de un algoritmo eficiente, para cada uno de los tipos de onda
se genero una matriz como la siguiente

cl tl pl ql Sl el
k(:Z t2 p2 ql SZ eZ
o= (3-215)

kcn—l tn—l pn—l qn—l Sn—l en—l
_k ! pn qn Sn €

cn n

n

Donde cada matriz @ representa las caracteristicas de los tres posibles tipos de onda, es decir, los
modos de guia de onda circular, los de guia de onda coaxial debidos a la primera ranura del
diafragma de control asi como los debidos a la segunda ranura. La primer columna de tales matrices
representa los nimeros de onda de corte k. acomodados en orden ascendente de aparicion ademas
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identificados por las columnas ¢ y s de acuerdo a los subindices de las ecuaciones (3-33) y (3-34) y
t que identifica si la onda es TE o TM. Por ejemplo para la primer fila de la matriz de la guia de
onda circular ¢ =1, s =1,y t= 1, lo que quiere decir que la onda es TE (¢ = 1) la primera de estas que
es una onda TE;; (¢=1, s =1). Ademas la columna p indica si la polarizacion es de tipo vertical u
horizontal, mientras e representa los valores de ¢, definidos por (3-36) y que son dependientes de g.
Cada uno de los valores de esta matriz es llamado por las expresiones que llevan a la solucion de los
coeficientes para la determinacion del coeficiente de reflexion en cualquiera de las modalidades de
este.

3.6 Resultados de la solucidon numérica

Con el programa implementado se realizaron algunas simulaciones que a continuacion se
presentan. Primeramente es importante sefialar que se empled para todos los casos una guia de guia
de onda circular de 3.6 mm de radio ya que este es el modelo mas empleado en la banda de
frecuencias Ka que es el rango en el que se tiene interés en realizar el disefio del desplazador de fase
reflectivo. La primera simulacion que se realizo fue con las dimensiones mostradas por la figura
3.15

R=3.6mm

ry=3mm

r3=2.25mm

r,=1.5mm Figura 3.15 Diafragma de control
r;=0.75mm para la componente perpendicular

con ranuras de (0.75mm

Por el momento se analizara solo a la magnitud del coeficiente de reflexion para la componente
perpendicular a la entrada del diafragma de control para la condicién de acoplamiento en la guia de

onda circular (denotada por ‘F' n

), que como se ha descrito es de gran importancia para determinar

la frecuencia de operacion del desplazador de fase. Los resultados mostrados por el programa para
una simulacién con M =100 ondas de la guia de onda circular, N=10 ondas coaxiales de la primera
ranura y 7=10 ondas coaxiales debidas a la segunda ranura, se muestran en la figura 3.16 en dos
rangos distintos.

1 v | 0.3 T T T T T T T
‘F'L‘ ‘FL‘ f i : i : i i I
0.9 g i i i i i i | i
] e e e e
08 : | - : - - ‘ -
07 2 S e el e et e e 4
06
S e e e S S
0.4 : i i i i i i : i
R i i S e S S
03 : ; ; ; : ; ; | ;
02 e O e
0.1 :
0 | 1 Ofoome--o- HECEEEEEE fooooooro JESEEEeEe — e e booooon-- poooo--- H
= = i e E e B 45 46 47 48 43 5 51 52 53
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz)

Figura 3.16 Magnitud del coeficiente de reflexion con la guia acoplada para las condiciones: M=100, N=10 y T=10
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Ahora, como parte de comprobar la precision del programa implementado, y a falta de trabajos
previos con los que se pudiera comparar, se utilizo un software de simulacion comercial
especializado en la simulacion rapida y precisa de problemas electromagnéticos tridimensionales,
que es capaz de mostrar rapidamente el comportamiento completo del campo electromagnético de
practicamente cualquier disefio en alta frecuencia. Los resultados para el coeficiente de reflexion se

muestran en la figura 3.17

. S-Pararmeter Magnitude
S-Parameter Magnitude
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06

0.5 |/
04. ‘

02

0003455 g ‘ ‘ ‘ 0.005727 | ‘ ‘
30001 ES Q0 4 5051.243 897 495 50 505 50,933

Frequency [ GHz Frequency f Gz
Figura 3.17 Magnitud del coeficiente de reflexion contra la frecuencia generado por el software comercial

Se observa una menor tolerancia en el resultado dado por el software, sin embargo puede notarse
la gran similitud en la frecuencia de resonancia que es alrededor de 50.5GHz.

Por otra parte, es importante tomar en cuenta el efecto del substrato dieléctrico que se pondra
detras del diafragma de control debido a que este debe ser incluido en el disefio final. Se tomo como
referencia para el calculo un dieléctrico de caracteristicas idoneas para el contacto con el diafragma
de control, con un espesor de 0.127mm y una g, = 2.2. Con estas caracteristicas el resultado obtenido
por el programa implementado se observa en la figura 3.18 en dos rangos distintos.
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Figura 3.18 Magnitud del coeficiente de reflexion contra la frecuencia considerando un sustrato dieléctrico de 0.127mm

de espesor y £=2.2
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Se observa que el efecto del dieléctrico es considerable ya que la frecuencia de resonancia bajo

alrededor de 5GHz. Efecto, que también es mostrado por el software de simulacion en la figura 3.19
S-Parameter Magrituide

1.012

] E ! E i st
06| | \ |
o4 | \ | |
) | | \ | f . .

| : § : § Figura 3.19 Magnitud del

i : | i | coeficiente de reflexion obtenida
o1se7 | : 3 : con el software comercial

29,372 ES] 0 45 50 53.735 considerando un dieléctrico de
Frequency / GHz 0.127mm y 8r:2~2

El ejemplo anterior solo fue representativo al tener dos ranuras de dimensiones muy similares en
la geometria del diafragma de control. Por ello se realizé otra simulacion con las dimensiones
mostradas por la figura 3.20. En este caso se observa que la segunda ranura ha disminuido
considerablemente debido a que es un modelo mas cercano a la realidad ya que la segunda ranura
debe ser tan solo de dimension suficiente para permitir el libre giro del anillo resonante interior.

R=3.6mm
rs=3.5mm
r;3=3.3mm . . .

=0 Figura 3.20 Dimensiones del
=e. diafragma de control con una rana
r=1.0mm exterior de 0.2mm con radio medio

de 1.5 mm

Ahora que en la geometria del diafragma de control tiene mayor peso el anillo resonante interior
es posible predecir de manera aproximada la frecuencia de resonancia de la estructura, tomando en
cuenta que esta sucede aproximadamente cuando el perimetro de la circunferencia es igual a A,.
Considerando la incidencia del modo TE,; de una guia de onda circular, a partir de (3-198) es
posible encontrar que la frecuencia de resonancia esta dada por

lg a
(3-216)

4712;10 &o

/=

Donde a es el radio de la guia de onda circular igual a 3.6 mm, A, =2xr,, siendo r,, el radio
medio de la ranura principal que en este caso es igual a 1.5mm. Al sustituir este valor en (3-216) se
obtiene una frecuencia de 40.11GHz .Con tales dimensiones se simul6 en el programa
implementado, aumentando a 200 la cantidad de ondas de la guia de onda circular. La figura 3.21
muestra el comportamiento de la magnitud del coeficiente de reflexion obtenido.
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Figura 3.21 Magnitud del coeficiente de reflexion contra la frecuencia, con el programa en las condiciones M=200, N=10,
y T=10

Se observa que la frecuencia de resonancia estd muy cercana a los 40 GHz vy la banda de
frecuencias donde el coeficiente es de valor pequefio es aiin limitada como en el primer caso.
Mientras que el resultado obtenido con el software comercial se observa en la figura 3.22

S-Parameter Magritude SParameter Magnitude

09189
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Frequency f GHz Frequency / GHz

Figura 3.22 Magnitud del coeficiente de reflexion contra frecuencia del software de simulacion para el diafragma con las
dimensiones de la figura 3.20

Se observa una diferencia entre ambas simulaciones de cerca de 1GHz, sin embargo puede
considerarse aceptable, debido a que en ninguno de los dos casos se esta tomando una gran
tolerancia en la simulacion. Ahora, considerando un dieléctrico con las mismas caracteristicas que
en el ejemplo anterior el resultado obtenido se muestra en la figura 3.23
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Figura 3.23 Magnitud del coeficiente de reflexion dado por el programa implementado considerando un dieléctrico de

0.127mm
Nuevamente se obtuvo una frecuencia de resonancia mas baja en 5GHz con respecto al
diafragma sin dieléctrico. Para el caso del software comercial segin lo mostrado por la figura 3.24,
la diferencia esté alrededor de 4 GHz.

S-Parameter Magrinude
Sarameter Magnitude
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Figura 3.24 Magnitud del coeficiente de reflexion dado por el software comercial considerando el sustrato dieléctrico

Resultaria interesante observar el comportamiento de la magnitud del coeficiente de reflexion de
acuerdo a las dimensiones del diafragma de control. Se ha mostrado que es posible predecir
mediante el radio medio de la ranura principal, la frecuencia de resonancia de la estructura. En este
sentido, si el radio central r; se mantiene igual y se requiere aumentar el radio medio,
evidentemente la ranura principal del diafragma de control serd mas ancha. Este efecto se observa
en la figura 3.26 donde = 0.8mm y el radio medio 7, = 1.8mm. con una estimacion para la
frecuencia de resonancia de 36 GHz segun (3-216)

R=3.6mm

rs=3.5mm

r;=3.3mm . .

=2 8mm Figura 3.25 Dimensiones del
L diafragma de control con una

1;=0.8mm ranura exterior de 0.2mm y

r,=1.8mm
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La figura 3.26 muestra la simulacion para esta estructura por ambos métodos
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Figura 3.26 Magnitud del coeficiente de reflexion obtenido con: (a) el programa implementado y (b) con el software

comercial

En este caso se observa una mayor similitud entre ambas simulaciones, para el caso del
programa implementado se usaron 20 ondas para la primera ranura en lugar de 10 como se hizo en
los anteriores ejemplos. Ademas se observa un rango de frecuencias mayor donde el coeficiente de
reflexion toma un valor pequefio. Esto como consecuencia de que el ancho de la primera ranura
aumento al doble en comparacion de las dimensiones del segundo ejemplo mostradas por la figura
3.20. Esta explicacion se encuentra en el circuito equivalente del diafragma de control, ya que al
aumentar el ancho de la ranura la capacitancia equivalente disminuye y como consecuencia el factor
calidad de la red en paralelo es menor por lo que el circuito es menos selectivo en frecuencia. La
figura 3.27 muestra el comportamiento de la magnitud del coeficiente de reflexion por medio del
programa implementado con las caracteristicas del dieléctrico incluidas.
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Figura 3.27 Magnitud del coeficiente de reflexion considerando el dieléctrico, para las dimensiones de la figura 3.25
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La figura 3.28 muestra el mismo analisis realzado por parte del software comercial
SPararmeter Magritide S-Parameter Magritude
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Figura 3.28 Magnitud del coeficiente de reflexion considerando el sustrato dieléctrico

En este caso se vuelve a presentar un comportamiento muy similar entre ambos métodos ademas
de que, la presencia del dieléctrico influyé en la disminucion en 7 GHz de la frecuencia de
resonancia.

A continuacion, se mostrara un analisis mas detallado de los resultados obtenidos a partir del
programa implementado el cual se muestra en el apéndice de este trabajo. Se tomaron las
dimensiones del diafragma de control correspondiente a la figura (3.25). El programa genera una
matriz de acuerdo a la configuracion (3-215) para los tres tipos de onda involucrados, es decir, para
las ondas de guia de onda circular, las ondas de guia de onda coaxial debidas a la primera ranura y
las ondas de guia de onda coaxial debidas a la segunda ranura. A manera de ejemplo se presenta en
la tabla 3.1 un resumen correspondiente a las tres matrices obtenidas. En esta tabla se muestran los
parametros de las primeras veinte ondas para cada tipo de modos. Donde F. representa para cada
caso una bandera que indica el tipo de onda (TE o TM), mientras q. y s, indican las variaciones
radiales y azimutales respectivamente, p. indica si la onda es de polarizacion horizontal o vertical y
finalmente K, el nimero de onda de corte para cada tipo de ondas.

La interpretacion a estos numeros se muestra en la tabla 3.2. Donde se puede comprobar que los
tipos de onda de la guia de onda circular coinciden con los mostrados en la seccion 2.1, solo ha de
tomarse en cuenta que dada la naturaleza de andlisis del problema en el que se separan las
componente perpendicular y paralela de la onda incidente circularmente polarizada TE,;, en esta
tabla se presentan a las componentes de cada modo por separado con su correspondiente
polarizacion.

Es importante sefialar también, que el programa considera para cada onda, Unicamente la
polarizacién que existe, ya que se puede comprobar por medio de las ecuaciones (3-33) y (3-34) que
para los modos axiales (TEo, TMyy) solo es posible un tipo de polarizacion, observando que para
los modos axiales TE existe unicamente la polarizacion Vertical mientras que para los modos
axiales TM la horizontal. Con lo anterior se comprueba que las matrices del tipo (3-215) son
correctas y estas se calculan de forma separada para darles un determinado empleo de acuerdo al
analisis que se quiera realizar. Para las graficas de magnitud de coeficiente de reflexion obtenidas
anteriormente, estas matrices se emplearon considerando la incidencia de la componente
perpendicular a la carga reactiva cuya expresion estd dada por (3-112), con lo cual es posible
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obtener la frecuencia de resonancia o de disefio dado que en dicho valor se realiza la primera

aproximacion para colocar la placa metalica detras del diafragma de control.

Parametros principales dados por el programa implementado para cada tipo de onda
Fc Qe | Sc¢ | Pe Fcl et | Scl Pei Fc2 Q2 | Se2 | Pe2 Kc Kcl Kc2
L1 111 (1] 1 I 1| 1| 1| 1] 51144e+002 | 5.7139e+002 | 2.9416e+002
L1 1121 (1] 1 20 1| 1| 1| 2| 5.1144e+002 | 5.7139e+002 | 2.9416e+002
210 121121 1| 1| 2| 1| 1] 6.6801e+002 | 1.0649e+003 | 5.8832e+002
L2 1)1]1(2] 1 21 1| 2| 1| 2| 8.4840et+002 | 1.0649e+003 | 5.8832e+002
12 112{1(13] 1 1| 1| 3| 1| 1] 84840et+002 | 1.4947e+003 | 8.8248e+002
1o 1)1]1(3] 1 20 1| 3| 1| 2| 1.0644e+003 | 1.4947e+003 | 8.8248e+002
2011 1112101 21 1| 4| 1| 1] 1.0644e+003 | 1.5423e+003 | 1.1766e+003
2011 121110 1 1| 1| 4| 1| 2| 1.0644e+003 | 1.6525e+003 | 1.1766e+003
1|3 1)1]2|1]1 1| 1| 5| 1| 1] 1.1670e+003 | 1.6525¢+003 | 1.4708e+003
13 1122 |1] 1 21 1| 5| 1| 2| 1.1670e+003 | 1.6525e+003 | 1.4708e+003
202 111112 1| 1| 6| 1| 1| 1.4266e+003 | 1.8181e+003 | 1.7649¢+003
202 112111 2 21 1| 6| 1| 2| 1.4266e+003 | 1.8181e+003 | 1.7649¢+003
14 1|1]1]4] 1 Iy 1| 7| 1| 1] 1.4771e+003 | 1.8980e+003 | 2.0591e+003
1{4] 11214/ 1 2 1| 7| 1| 2| 1.4771e+003 | 1.8980e+003 | 2.0591e+003
L1} 2111221 1| 1| 8| 1| 1] 1.4810e+003 | 1.9362e+003 | 2.3533e+003
11} 212221 21 1| 8| 1| 2| 1.4810e+003 | 1.9362e+003 | 2.3533e+003
210 212112 2 1| 1| 9| 1| 1] 1.5334e+003 | 2.2461e+003 | 2.6474e+003
2013 11122 20 1| 9| 1| 2| 1.7723e+003 | 2.2461e+003 | 2.6474e+003
2013 121151 1| 1| 10| 1| 1| 1.7723e+003 | 2.2911e+003 | 2.9415e+003
LS5 1)1] 1]5] 1 21 1| 10| 1| 2| 1.7821e+003 | 2.2911e+003 | 2.9415¢+003

Tabal 3.1 Parametros principales del programa implementado para el diafragma de control con las dimensiones dadas por
la figura 3.25

Ondas de la: Cardcteristicas de las ondas
Guia de onda TlpO TE]1 TE11 TM()1 TE21 TE21 TEm TM11 TM11 TE31 TE3] TM21 TM21 TE41 TE41 TE12 TE12 TM()2 TM31 TE3] TE51
circular Pol V H H V H VvV V H vV H V H V H V H H V H V

Guia de onda
Coaxial 1

Tipo

TE; TE; TE;; TEy; TE3; TE3 TMo; TEg; TMyy TMyy TE 2 TE 1, TE4 TE4 TMy; TMyy TE2; TEp, TEs) TEs;

Pol V H V H V H H VvV VvV H VH V H V H V H
Guia de onda TlpO TE]1 TE11 TE21 TE21 TE31 TE31 TE4] TE41 TE51 TE51 TEé] TE61 TE71 TE71 TEg] TEgl TE91 TE91 TElo 1 TElo 1
Coaxial2 [poy [ V. H V H VH V H VH V H VH VH V H V

Tabla 3.2 Tipos de onda correspondientes a la tabla 3.1

Hasta ahora, se ha observado una gran similitud entre los resultados dados por el programa
implementado y el software de simulacion comercial para la componente perpendicular a la carga
reactiva del diafragma de control, ahora se comprobara tal similitud para el coeficiente de reflexion
debido a la componente paralela considerando nuevamente acoplamiento de la guia de onda circular
y que el angulo del sector anular que define las cargas reactivas es de 12.6°y . La figura 3.29
muestra dicha comparacidn, para las dimensiones mostradas por la figura 3.25
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Figura 3.29 Magnitud del coeficiente de reflexion para la componente paralela con la guia de onda circular acoplada por
medio de: (a) Software implementado y (b) Software comercial

Igualmente, se observa una gran similitud entre ambos procedimientos de simulacion. Por otro
lado, las matrices (3-215) deben de ser utilizadas para calcular los coeficientes de reflexion para la
estructura completa del desplazador de fase reflectivo. Es decir con la placa metélica detras del
diafragma de control a una cierta distancia que permita el cumplimiento del principio de cambio de
fase de Fox, es decir, I', =T . Se sabe que una primera aproximacion a la frecuencia de disefio

(frecuencia de resonancia) estd dada por la expresion (3-198) de la siguiente forma

27
(271)2 Ho&y _(1842J
a

A =

g

Al sustituir en la expresion anterior /=28 GHz obtenemos que 4, =21.89 mm, por lo que la
primera aproximacion para colocar la placa en esta frecuencia es A, /4 =5.47mm. Sabemos que esta
distancia seria sin considerar el dieléctrico, sin embargo dada la presencia de este las ondas tienen
una velocidad de fase menor y muy probablemente esta distancia sera menor.

Se realizaron varias pruebas alrededor del valor de 5.47mm hasta que se alcanz6 una diferencia
de fase de 180° entre los coeficientes de reflexion de la componente paralela y perpendicular a una
distancia de 5.5mm. Tal como se esperaba la magnitud de dichos coeficientes es igual a uno en toda
la gama de frecuencias simuladas segtin lo mostrado por la figura 3.30
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Figura 3.30 Magnitud del coeficiente de reflexion del desplazador de fase reflectivo para (a) la componente perpendicular
y (b) la componente paralela.

En este analisis el parametro mas importante a analizar es la fase y se debe de observar el
cumplimiento de I', =-T . Para la componente que incide perpendicular a las cargas reactivas del

diafragma, en 28 GHz se obtuvo una fase alrededor de 3° tal como muestra la figura 3.31.

41,20 A 2T | ! ! ! ! ! !

Grados

| |
24 25 26 27 2 29 3 31 3z 276 277 274 279 28 281 282
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz)

Figura 3.31 Fase del coeficiente de reflexion para la componente perpendicular

Mientras que la figura 3.32 nos muestra la fase a la entrada del diafragma de control para
coeficiente de reflexion de la componente que incide paralela a las cargas reactivas siendo que a 28
GHz se tiene una fase cercana a los 175°.
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Figura 3.32 Fase del coeficiente de reflexion para la componente paralela

Los resultados obtenidos en 28 GHz por el programa implementado para la diferencia de fase
entre las componentes ortogonales son

@, =-5.5779°
@, =174.65°
Ap=¢ —p, =180.22°

Ademas de que los coeficientes de reflexion para cada una de las componentes se expresan como:

I' =9.9526e-001-9.7199¢ - 0021
[, =-9.9564¢-001+9.3296¢ - 002i

Con lo que se comprueba el cumplimiento del principio de Fox para la estructura analizada con
optimo en 28 GHz. Resulta interesante resaltar que para la componente que incide perpendicular a
las cargas reactivas se esperaba obtener una fase de cero grados, mientras que para la componente
paralela se esperaba una fase de 180 grados. Sin embargo se observa que tales condiciones solo se
cumplen en las cercanias del punto 6ptimo, mientras que en toda la gama de frecuencias analizada
toma valores distintos a los esperados. La razon es que a frecuencias de microondas, las
inductancias de los cortos metalicos no pueden ser despreciadas y el valor de estas aumenta
conforme los cortos son mas grandes.

Por otra parte, numéricamente pueden analizarse otros resultados, por ejemplo los coeficientes 4
y B de los sistemas de ecuaciones (3-117) y (3-119) para la componente perpendicular ademas de
(3-140) y (3-0141) para la componente paralela considerando para la admitancia después del
diafragma de control la placa metalica a la distancia determinada. Para este caso los coeficientes
obtenidos se muestran en la tabla 3.3. La primera columna de esta tabla corresponde a los
coeficientes para la componente perpendicular mientras la segunda son los correspondientes para la
componente paralela. En ambos casos, se tienen veinte valores para los coeficientes 4 y dos para los
coeficientes B, debido a que se consideraron veinte modos coaxiales debidos a la primera ranura y
solo dos modos coaxiales debidos a la segunda, que de acuerdo a la expresion (3-199) se desprende
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un numero Ny T de incognitas respectivamente. La razon por la que solo se consideran dos modos
coaxiales en la segunda ranura es por que el primer modo coaxial TM, es decir, el modo TMy,; se
encuentra a una frecuencia muy alta debido a lo estrecho que se encuentra la ranura, por lo que se
obtendria el mismo efecto al considerar veinte o treinta ondas mas ya que todas serian tipo TE, las
cuales no son solucion para la componente £, del campo eléctrico.

Para los coeficientes debidos a la componente perpendicular es posible observar una gran
cantidad de ceros, esto nos indica que el calculo ha sido correcto ya que al considerar como onda
incidente a la onda con polarizacion vertical TE;;, solo hay valor para los coeficientes
correspondientes a las ondas de polarizacion vertical del tipo TE,,, tal como puede comprobarse por
medio de la tabla 3.2. Para el caso de los coeficientes para la componente perpendicular se observan
para la gran mayoria, valores diferentes de cero, esto debido a que la aproximacion del campo
eléctrico tangencial se realizo por medio de modos de guia de onda coaxial y dada la presencia de
las cargas reactivas es necesario considerar una gran cantidad de modos de alto orden para una
mejor aproximacion del campo.

A A

8.5314¢-001 -1.1523¢+000i | -7.8073¢-001 +1.6486¢+000i
0 9.4582¢-017 -1.9965¢-016i
0 1.3582e-017 +9.3078¢-017i
0 -5.7553¢-017 -4.2610e-017i
0 5.3955e-002 +3.6976e-0011
0 -1.9962¢-017 -1.3680e-016i
0 5.0817e-017 +2.9427¢-017i
0 0

4.1627e-002 -5.6226e-002i |  -7.3873e-002 -1.6476e-001i
0 -8.8871e-018 -1.9537¢-017i

-5.1910-002 +7.0116-002i |  1.0454e-002 -3.5422¢-001i
0 -1.2676e-018 +4.2901e-017i
0 -8.4537¢-018 -5.7935¢-017i
0 1.9695e-017 +5.2611e-017i
0 2.6134¢-018 -1.7910e-017i
0 -2.9086¢-018 -3.3244e-017i
0 1.1481e-018 +7.8681e-018i
0 -4.9237¢-018 -1.3153e-017i
0 -2.5744¢-002 -1.7643¢-001i
0 1.7314e-017 +1.1865¢-016i

B, B

2.4498¢-001 -3.3090e-001i | -3.5877e-001 -4.4891e-001i

0 4.3431e-017 +5.4183e-017i

Tabla 3.3 valores de los coeficientes para la componente perpendicular y paralela
Por otra parte, tal como se describio en el primer capitulo, un buen parametro que nos permite

evaluar la eficiencia del desplazador de fase son las pérdidas de insercion (Insertion loss) que se
definen como [6]
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I -,

IL(dB) =20log (3-217)

Al evaluar (3-217) se obtienen las pérdidas de insercion para el desplazador de fase reflectivo
optimizado en 28 GHz, mostradas por la figura 3.33

IL 1o

L

dB

R I i i i i i i i i i i i i I i I
2.4 25 26 27 28 219 3 31 32 26 2B5 27 275 28 285 29 29 3 306 31
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz)

Figura 3.33 perdidas de insercion para el desplazador de fase optimizado en 28 GHz

Se observa que en una banda de frecuencias de 3.35 GHz (26.65 a 30 GHz) se alcanzan pérdidas
menores a 1 dB. Adicionalmente se muestra en la figura 3.34 la diferencia de fase a la entrada del
diafragma de control obtenidas a partir de las figuras 3.31 y 3.32 y se observa que en 28GHz se
alcanza la diferencia de fase deseada de 180°.

Ag 0 Y y y I I I i Ap 240 ; ‘ i ) 4

220

200

g
< 180
=4
)
160
140
0 i i i ‘ i i i - i ; L i i
2.4 28 26 27 28 28 5 31 32 27 275 28 285 248 2495
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz)

Figura 3.34 diferencia de fase para el desplazador de fase reflectivo optimizado en 28 GHz

La fase del coeficiente de reflexion para la componente perpendicular, paralela y su diferencia
fueron obtenidas por medio del software, bajo las mismas condiciones y son mostradas por las
figuras 3.35, 3.36 y 3.37 respectivamente.
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Figura 3.35 fase del coeficiente de reflexion para la componente perpendicular obtenida con el software comercial
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Figura 3.36 Fase del coeficiente de reflexion para la componente paralela obtenida con el software comercial
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Figura 3.37 Diferencia de fase obtenida con el software comercial

Se observa una diferencia considerable entre ambas simulaciones debido principalmente a que
para la componente perpendicular se alcanza con el programa implementado, en 28 GHz una fase
de -5.5° mientras que con el software comercial de 8.38°.

146



Con el objetivo de observar el comportamiento particular del desplazador de fase reflectivo
segun sus dimensiones, se evalud el programa implementado para un diafragma de control con la
primera ranura mas pequefia que el caso anterior, cuyas dimensiones se muestran en la figura 3.20.

El resumen para los primeros veinte modos para los tres tipos de onda posibles se muestra en la
tabla 3.4, en la que es posible observar que dado que solo se vari6 el ancho de la primera ranura las
unicas ondas que cambiaron con respecto a las mostradas por la tabla 3.1 son las ondas coaxiales
debidas a la primera ranura. Se puede observar que para esta estructura con nuevas dimensiones, el

numero de onda de corte (K,;) es mayor, es decir, corresponden frecuencias de corte mayores.

Fc Qe | Sc Pc Fcl Je1 Sc1 | Pel Fc2 Q2 | Sc2 | Pe2 Kc Kcl KC2
1111 1 1 1 1|1 1] 1] 1 1|1 [5.1144e+002 |6.7734e+002 | 2.9416e+002
1111 1 21 1 1|1 210 1] 1 1|2 | 5.1144e+002 | 6.7734e+002 | 2.9416e+002
2101 1 21 1 211 1] 1] 2 1|1 | 6.6801e+002 | 1.3406e+003 | 5.8832e+002
{21 11 1 211 21 1] 2 1|2 | 8.4840e+002 | 1.3406e+003 | 5.8832e+002
{21 21 1 311 1] 1] 3 1|1 | 84840e+002 |1.9789¢+003 | 8.8248e+002
10| 1 1 1 31 1 21 1| 3 1|2 | 1.0644e+003 | 1.9789e+003 | 8.8248e+002
211 1 1| 1 41 1 1{ 1] 4 1|1 | 1.0644e+003 | 2.5876e+003 | 1.1766e+003
201 1 21 1 41 1 21 1| 4 1|2 | 1.0644e+003 | 2.5876e+003 | 1.1766e+003
113] 1 1| 2 o 1 21 1| 5 11 | 1.1670e+003 | 3.1230e+003 | 1.4708e+003
113] 1 21 1 51 1 1f 1] 5 1|2 | 1.1670e+003 | 3.1694e+003 | 1.4708e+003
2121 11 51 1 21 1] 6 1|1 | 1.4266e+003 | 3.1694e+003 | 1.7649e+003
2121 1 21 1 0] 1 11 1] 6 1|2 | 1.4266e+003 | 3.1966e+003 | 1.7649e+003
114 1 11 2 1|1 11 1] 7 1|1 | 1.4771e+003 | 3.1966e+003 | 2.0591e+003
114 1 21 2 1|1 21 1] 7 1|2 | 1.4771e+003 | 3.1966e+003 | 2.0591e+003
{1 2 1 1 1{ 2 11 1] 8 1|1 | 1.4810e+003 | 3.2825e+003 | 2.3533e+003
{1 2 21 1 1{ 2 21 1] 8 1|2 | 1.4810e+003 | 3.2825e+003 | 2.3533e+003
210 2 21 2 211 Iy 1] 9 1|1 | 1.5334e+003 | 3.4069¢+003 | 2.6474e+003
213 1 1| 2 20 1 2111 9 1|2 | 1.7723e+003 | 3.4069e+003 | 2.6474e+003
213 1 21 1 2| 2 1 1| 10| 1|1 | 1.7723e+003 | 3.5313e¢+003 | 2.9415¢+003
1|5] 1 1| 1 2| 2 21 1| 10| 1|2 | 1.7821e+003 | 3.5313e¢+003 | 2.9415¢+003

Tabla 3.4 Parametros principales de los tres tipos de onda dados por el programa implementado

Para este diafragma, sabemos gracias a la figura 3.23 que la frecuencia de resonancia o disefio es
de 35 GHz, con esto se calcul6 la primera aproximacion de la distancia a la que hay que colocar la

placa metalica detras del diafragma, al calcular la longitud de la guia de onda 4,

2z

\/(27r35><109)2 1oy —[

A =

g

1.842
3.6x107°

j

=11.96mm

De esta manera, la primera aproximacion fue A, /4 = 2.99 mm. Después de algunas pruebas se
determino que la distancia donde se cumple la diferencia de fase de 180° es a una distancia de
3mm. Para la componente perpendicular se obtuvo un comportamiento en la fase como lo muestra
la figura 3.38.
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Figura 3.38 Fase del coeficiente de reflexion para la componente perpendicular del desplazador optimizado en 35 GHz

Mientras que la figura 3.39 muestra el comportamiento de la fase para componente paralela
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Figura 3.39 fase del coeficiente de reflexion para la componente paralela del desplazador optimizado en 35 GHz
Los datos obtenidos para la diferencia de fase en 35GHz son los siguientes
@, =-3.665°
o= —183.81°
Ap=¢ —p, =-180.15°

Y los coeficiente de reflexion para ambas componentes son:

I' =9.9795e-001-6.3932¢-002i
[, =-9.9778¢-001+6.6523¢ - 0021

Al evaluar las pérdidas de insercion se obtuvo que estas son menores a 1dB en un rango de casi
5 GHz tal como lo muestra la figura 3.40
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Figura 3.40 Pérdidas de insercion para el desplazador de fase reflectivo optimizado en 35 GHz

Mientras que la diferencia de fase se muestra en la figura 3.41
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Figura 3.41 Diferencia de fase para el desplazador de fase reflectivo optimizado en 35 GHz

En las figuras 3.42 a 3.44 se muestra la simulacion bajo las mismas condiciones pero empleando
el software de simulacién comercial.Para la fase de la componente perpendicular

S-Parameter Phase in Degress

SPararneter Phase in Degrees

180 134 i )
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Figura 3.42 Fase del coeficiente de reflexion para la componente perpendicular obtenida con el software comercial
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La fase del coeficiente de reflexion para la componente paralela se muestra a continuacion
S-Parameter Phase in Degrees SParameter Fhase in Degess
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Figura 3.43 Fase del coeficiente de reflexion para la componente paralela obtenida con el software comercial

La diferencia de fase se muestra a continuacion
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Figura 3.44 Diferencia de fase obtenida con el software comercial

Las observaciones obtenidas a partir de los dos ejemplos anteriores es que conforme la primera
ranura se vuelve mas estrecha la pendiente de la grafica de la fase del coeficiente de reflexion para
la componente paralela sufre un cambio mayor que la pendiente de la fase del coeficiente de
reflexion para la componente perpendicular. Tales efectos al combinarse en (3-217) se traducen en
diferentes rangos con pérdidas menores a 1 dB. Ahora se analizara el caso para un diafragma con la
primera ranura aun mas estrecha que en los dos casos anteriores. Las dimensiones consideradas se
muestran en la figura 3.45 en la que es posible observar que la primera ranura es de un ancho de
0.5mm, con un radio medio »,=1.25mm. Con esto es posible predecir que la frecuencia de
resonancia esta en 45.34 GHz segtin (3-216).
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R=3.6mm

1;=3.5mm

r;=3.3 mm

r=1.5mm F.igura 3.45 Dimensiones del
diafragma de control con una

r=1 mm

ranura principal de 0.5mm y
r,=1.25mm

Considerando la influencia del dieléctrico, se sabe que la frecuencia de resonancia serda menor a

la estimada, empleando el programa implementado, se obtuvo una frecuencia de resonancia en
39.75 GHz segtin lo muestra la figura 3.46
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Figura 3.46 Magnitud del coeficiente de reflexion considerando dieléctrico y una ranura de 0.5mm

Para el software comercial se encontré la resonancia en 39.25 GHz, como muestra la figura 3.47.
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Figura 3.47 Magnitud del coeficiente de reflexion obtenido con el software comercial

Como diferencia principal a destacar es que el coeficiente muestra un comportamiento de banda

reducida con respecto a los dos casos analizados anteriormente, debido a que la capacitancia
aumentd y el circuito eléctrico equivalente se vuelve mas selectivo. El calculo de la distancia
aproximada para colocar la placa metalica se muestra a continuacion
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A = 27 —9.56mm

1.842 Y
3.6x10°

(2239.75x10° f p,é, —(

Con lo que 4,/4 = 2.39 mm. Iterando alrededor de este valor se obtuvo que la distancia en la cual
se obtiene la fase diferencial de 180° es a 2.26mm del diafragma de control. En las figuras 3.48 y
3.49 se muestran la fase del coeficiente de reflexion para la componente perpendicular y paralela

respectivamente.
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Figura 3.48 Fase del coeficiente de reflexion de la componente perpendicular del desplazador optimizado en 39.75 GHz
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Figura 3.49 Fase del coeficiente de reflexion de la componente paralela del desplazador optimizado en 39.75 GHz
A la frecuencia de 39.75 GHz los resultados obtenidos fueron los siguientes

¢, =-2.7767°
o =—182.72°

Ap=¢ —p, =-179.95°
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Y la comparacion de los coeficientes de reflexion para ambas componentes

I’ =9.9883e-001-4.8444¢-0021
[ =-9.9887¢-001+4.7491e- 0021

La figura 3.50 muestra la evaluacion de las pérdidas de insercion
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Figura 3.50 Perdidas de insercion para el desplazador de fase reflectivo optimizado en 39.75 GHz

En este caso la banda de frecuencias en la que hay pérdidas menores a 1dB se reduce a 3GHz y
con esto se comprueba que cuando la pendiente de la fase del coeficiente de reflexion para la
componente paralela es mayor, las pérdidas de insercion son menores. La figura 3.51 muestra que
se cumple la diferencia de fase a 39.75 GHz.
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Figura 3.51 diferencia de fase para el desplazador de fase reflectivo optimizado en 39.75 GHz.

De las figuras 3.52 a 3.54 se muestran los resultados dados por la simulacion por medio del
software comercial. Se observa para este caso una similitud mayor con los resultados del programa
implementado.
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Fase del coeficiente de reflexion de la componente paralela
S-Parameter Phase in Degrees S-Parameter Phase in Degrees
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Figura 3.52 Fase del coeficiente de reflexion para al componente paralela

Fase del coeficiente de reflexion de la componente perpendicular

S-Parameter Phase in Degrees S-Parameter Phase i Degrees

39.75
180 06 s1,1
S S1,1:5.269 '
135 i
a0 45
~
45 \ \
0 \ 0
N
-45 \
R=ly] 45
—
-135
-180 -88.87 H : :
34 36 38 40 42 44 46 38.013 39 40 41 41999
Frequency [ GHz Frequency / GHz

Figura 3.53 Fase del coeficiente de reflexion ara la componente perpendicular
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Figura 3.54 Diferencia de fase obtenida con el software comercial
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Es importante sefialar que para los ejemplos de los desplazadores de fase reflectivos
considerados anteriormente se encontraron pequeias diferencias entre el software comercial y el
programa implementado para el caso de la guia de onda circular acoplada, y estas fueron mayores
cuando se considerd la incursion de la placa metalica. Es posible realizar una optimizacion
particular para los resultados dados por el software comercial, sin embargo este solo se ha
considerado como una referencia para verificar la veracidad de los resultados obtenidos mediante un
software reconocido en la academia y en la industria el cual, sin embargo es de propodsito general y
por lo tanto deben tomarse en cuenta algunas de sus limitaciones frente al analisis de onda completa
que se realizo6 para caracterizar al desplazador de fase reflectivo propuesto.

Durante el desarrollo de este capitulo se obtuvieron algunos resultados para los que vale la pena
realizar algunas observaciones importantes que a continuacion se citan

e La frecuencia de disefio del desplazador de fase esta determinada por las dimensiones fisicas
del diafragma de control, ya que estas determinan la frecuencia de resonancia de la estructura
que puede ser observada en la condicion de la guia de onda acoplada y de esta manera es posible
estimar la posicion de la placa metalica dentro de la guia de onda circular. Ademas, dicha
frecuencia de resonancia es posible determinarla con gran aproximacion al conocer el radio
medio de la ranura central, considerando que la segunda ranura es de un ancho muy estrecho.
Segun el principio que en la teoria de antenas es conocido como corte automatico de la corriente
[6], esencialmente, la frecuencia de resonancia ocurre cuando el perimetro de la circunferencia
determinado por el radio medio de la ranura principal es igual a A. Para un valor determinado de
radio medio, se puede tener una gran cantidad de posibles anchos de ranura.

e Un efecto interesante se observa con la variacion del ancho de la primera ranura, ya que la
capacitancia del circuito eléctrico equivalente puede cambiar drasticamente modificando el
factor de calidad del circuito, y por lo tanto la capacidad selectiva de este. De tal forma que al
disminuir el ancho de la ranura, la capacitancia del circuito resonante paralelo aumenta,
propiciando que el factor de calidad aumente, manifestindose en una caracteristica de banda
angosta para la magnitud del coeficiente de reflexion. Es posible mostrar, que para un mismo
valor del radio medio de la ranura se puede obtener una familia de curvas de magnitud del
coeficiente de reflexion en la misma frecuencia de resonancia pero con selectividades distintas.

e Dada la naturaleza de la superficie selectiva de frecuencia (SSF) en forma de apertura anular
que favorece algunas caracteristicas importantes en la integracion total del arreglo [7], en este
trabajo se han observado aspectos particulares para cada elemento del arreglo analizado como
desplazador de fase. Uno de los mas importantes es el cumplimiento del principio de Fox de
cambio de fase para poder asegurar control sobre la onda reflejada. Sin embargo debido a la
caracteristica resonante del diafragma de control y al comportamiento inductivo del corto en el
diafragma de control como parte importante para proporcionar la diferencia de fase entre dos
componentes ortogonales se obtuvo primeramente que las pérdidas totales son menores cuando
la magnitud del coeficiente de reflexion para la componente perpendicular, considerando
acoplamiento de la guia de onda circular, presenta un comportamiento de banda amplia. Asi
también se observd un cambio en las pendientes de la fase del coeficiente de reflexion para
ambas componentes incidentes a la estructura completa, de acuerdo al ancho de la ranura. Se
encontr6 una tendencia en la cual mientras mayor es el ancho de la ranura, las pérdidas son
menores en un rango amplio de frecuencias. De esta manera, iterativamente es posible encontrar
un Optimo con la mayor eficiencia de la estructura.
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3.7 Conclusiones del capitulo 3

En este capitulo se presentd el analisis electromagnético del desplazador de fase reflectivo
basado en una guia de onda circular que emplea un diafragma de control en forma de apertura
anular con dos ranuras y dos cortos metalicos. Los modelos matematicos desarrollados mediante un
analisis de onda completa permiten obtener y optimizar los parametros mas importantes de la
estructura del desplazador, que es analizada dentro de una guia de onda circular a fin de simular los
efectos de la incidencia de una onda circularmente polarizada.

La consideracion de una gran cantidad de modos de propagacion en las cercanias del diafragma
de control, apoyada en el método de momentos garantiza una exactitud adecuada ademas de una
rapida convergencia en los resultados en base a un programa implementado. Esta herramienta
permite caracterizar pardmetros importantes tales como pérdidas de incersion, frecuencia de
resonancia y ancho de banda de operacion 6ptima, adicionalmente es posible comprobar su eficacia
frente a un software comercial con errores relativos menores al 2% para condiciones favorables a
este ultimo. La estructura analizada se caracteriza también por tener elementos de sintonizacion de
la frecuencia de disefio por medio de la variacion del radio medio de la ranura y el grosor del
dieléctrico Los resultados obtenidos a partir de tres estructuras de dimensiones distintas, en rangos
de operacion de la banda Ka muestran que es posible encontrar pérdidas de insercidn menores a
1dB en un rango de SGHz alrededor de una frecuencia de disefio de 35GHz, tales caracteristicas
pueden mejorar mediante un proceso de optimizacion.
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Capitulo 4

Optimizacion del desplazador de fase
reflectivo

En este capitulo se presenta un proceso de optimizacion del desplazador de fase reflectivo,
empleando tanto el software implementado como un software comercial. Se inicia comparando las
principales ventajas y desventajas entre ambos métodos de simulacion posibles para la estructura
propuesta. Asi mismo se elige una frecuencia de disefio dentro del rango de la banda Ka, para la
cual se presentan dos alternativas distintas en cuanto a las dimensiones del diafragma de control de
donde se opta por la de mejor desempefio.

Posteriormente, con las dimensiones elegidas para el desplazador de fase reflectivo se emplea el
software comercial para caracterizar el dieléctrico sin obstruir la segunda ranura del diafragma de
control ya que hasta el momento este aspecto no ha sido considerado ya que la solucion analitica
implicaria un proceso largo y complicado, ademas de que se espera que el efecto en los resultados
finales no debe ser muy significativo debido a que la segunda ranura es muy estrecha. Ademas de
investigar la nueva condicion para el dieléctrico, con ayuda del simulador comercial también se
analiza el efecto de un cilindro de material dieléctrico adherido al sustrato dieléctrico y que se
extiende a lo largo de la guia de onda circular hacia la placa metalica por detras del diafragma de
control donde se conecta con el motor de pasos tal como se describid en el segundo capitulo. De la
misma forma, la incursiéon de dicho cilindro no puede ser facilmente caracterizada de forma
analitica, al cambiar la impedancia detras del diafragma de control.

4.1 Comparaciéon de las ventajas y desventajas del
software implementado con el software comercial

Tal como se describio en el capitulo anterior el método de momentos es un método numérico
poderoso mediante el cual es posible reducir una ecuacion integral a una ecuaciéon matricial.
Esencialmente es un procedimiento general para resolver una ecuacion integral o diferencial no
homogénea basado en técnicas de coeficientes residuales [2]. Generalmente el método de momentos
se aplica a problemas abiertos tales como los que involucra la radiacion y dispersion, asi también ha
sido exitosamente aplicado a problemas cerrados en guias de onda y cavidades. El numero de
problemas que pueden ser tratados mediante este método puede ser interminable, pero
especificamente en electromagnetismo, su aplicacion se encuentra en areas de electrostatica, antenas
y elementos dispersivos.

El método de momentos presenta varias ventajas frente a los métodos genéricos en los que
comunmente estan basados los simuladores comerciales. Uno de estos métodos puede ser el método
de diferencias finitas (FDM), en el cual la region de solucion se divide formando una malla que
contiene una gran cantidad de nodos uniformemente espaciados, cada nodo esta determinado por
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una ecuacion diferencial dado que son expresados en términos de expansiones de Taylor [1] y
dependen de los nodos adyacentes. Asi se obtiene un sistema de ecuaciones el cual es resuelto para
cada valor de la variable dependiente en cada nodo, posteriormente se genera un cocido de acuerdo
a los resultados del sistema de ecuaciones que contiene informacion acerca de la frontera.
Usualmente en la implementacion de software para electromagnetismo se emplea una categoria del
método de diferencias finitas que da solucion a las ecuaciones de Maxwell en el dominio del tiempo
(FTD) donde el campo electromagnético es muestreado en todos los nodos de la malla en intervalos
de tiempo iguales.

La principal ventaja de los métodos empleados por el software comercial, es su caracteristica de
generalidad que permite resolver diferentes problemas sin importar la geometria de las estructuras
analizadas. Ademas de que el algoritmo no emplea formulacion en ecuaciones integrales y algunos
problemas interesantes pueden ser tratados con gran facilidad y rapidez. Sin embargo las
desventajas de estos métodos pueden considerarse importantes, destacando primeramente que para
geometrias finas el tiempo de simulacion puede ser muy grande debido a la cantidad de nodos
empleados, lo que no asegura siempre exactitud y estabilidad en los resultados, encontrandose por
ejemplo que existe una convergencia lenta para estructuras resonantes [1]-[2]. Parte importante de
estas desventajas tiene que ver con que el mallado es de tipo rectangular, por lo cual no es factible
de que se amolde adecuadamente a geometrias curvas. La figura 4.1 muestra precisamente el
mallado del software comercial empleado sobre el diafragma de control del desplazador de fase
reflectivo. En esta figura es posible observar como los contornos curvos son particularmente
complicados en las fronteras entre distintos materiales donde el algoritmo puede encontrar
dificultad para converger a una solucion estable. Adicionalmente puede observarse que en este tipo
de contornos, es necesario un nimero elevado de nodos lo que implica directamente una gran
cantidad de datos y de tiempo de ejecucion de la simulacion la cual no asegurara gran exactitud en
los resultados.

Figura 4.1 Ejemplo del mallado realizado por el simulador comercial en la geometria del diafragma de control

Por ello, un anélisis de onda completa que involucra la aplicacién de un procedimiento como lo
es el método de momentos se traduce en una particularizacion del problema, obteniendo en la
solucion de este, mejor exactitud, estabilidad y optimizacion de los recursos de computo al obtener
resultados mas precisos en menos tiempo. Tal como se describid en el desarrollo analitico del
problema, la solucién se concentra mediante una ecuacion integral que es resuelta por medio del
método de momentos, especificamente mediante la técnica de Galerkin utilizando el acoplamiento
modal a la entrada del diafragma de control. En todo momento es posible definir una gran cantidad
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de modos de guia de onda circular que permiten aproximar el campo en las cercanias del diafragma
de control, asi mismo también se tienen bien definidos los modos de guia de onda coaxial los cuales
se emplean como funciones de expansion y peso en la aplicacion del método de momentos, de
acuerdo a la técnica de Galerkin que asegura una convergencia rapida en los resultados con gran
exactitud. También es importante sefialar las desventajas del método de momentos, la primera de
estas tiene que ver con la dificultad de tratar con estructuras eléctricamente grandes, lo cual no es un
factor significativo en la banda Ka, donde estan involucradas longitudes de onda milimétricas. Asi
también, el método presenta problemas con estructuras no lineales y no homogéneas. Sin embargo
en el desarrollo de este trabajo se consideran en todo momento medios lineales homogéneos e
isotropicos.

4.2 Consideraciones para la  optimizacién del
desplazador de fase reflectivo.

Como se menciond en los capitulos anteriores, una de las especificaciones mas importantes del
desplazador de fase reflectivo es la operacion de este en la banda Ka de frecuencias, dada la
importancia que tomaran en un futuro los sistemas modernos de comunicaciones en esta banda. Por
ello hasta ahora todas las pruebas se han realizado basandose en una guia de onda circular con un
diametro de 3.6 mm debido a que comercialmente, este tipo de guia de onda es utilizada en
aplicaciones para la banda Ka. Ahora, como ejemplo de implementacion final, se decidié la
frecuencia de 33 GHz.

Se determinaron dos radios medios distintos para la ranura principal del diafragma de control
que cumplen con la frecuencia de disefo elegida. Los efectos en los resultados debido a diferentes
anchos de la primera ranura son ya son conocidos del capitulo anterior y ahora se discutiran
aspectos relacionados con la confiabilidad en el software comercial empleado. Ahora se sabe que se
obtiene una menor magnitud para la onda no controlada del campo eléctrico reflejado expresado por
(3-182), para ranuras amplias, lo que contribuye a que las perdidas por insercion sean menores. De
acuerdo a este criterio se calcul6 el radio medio para una resonancia del diafragma de control en
33GHz pero con un ancho de la primera ranura mayor a 1mm. Primeramente se obtuvo que con un
radio medio de 1.635mm se tenia una resonancia sin dieléctrico de 38GHz y con la incursion del
dieléctrico se obtuvo la resonancia en 33GHz, las dimensiones del diafragma de control para la
componte que incide perpendicular al desplazador de fase reflectivo se muestra en la figura 4.2

R=3.6mm

r,=3.6mm

1;=3.45mm

r;=2.62mm Figura 4.2 Dimensiones del
r;=0.65mm diafragma de control con

r,=1.635mm

Tal como lo muestra la figura 4.2 se ha suprimido el espesor del anillo exterior al considerar ry=
R. Esto es posible al asumir que el espesor de la guia de onda circular no es importante en el analisis
y solo se estd tomando en cuenta el efecto en la pared interior de esta. En la figura 4.3 se muestra
que la estructura es resonante en 33 GHz. Es importante sefialar que estas pruebas fueron realizadas
con M = 1000 ondas de la guia de onda circular, N = 40 ondas coaxiales debidas a la primera ranura
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y T =2 ondas coaxiales debidas a la segunda ranura. Lo anterior se decidio luego de observar los
resultados numéricos obtenidos en el capitulo anterior, en el que debido a lo estrecho de la segunda
ranura, con dos ondas se alcanza el mismo resultado que con diez o treinta. Se notd también, que
aun considerando doscientas ondas de la guia de onda circular se encontraban diferencias con
respecto a los mostrados por el software de simulacidon. Adicionalmente se encontrd que cuanto
mayor es el nimero de ondas consideradas en la guia de onda existen cambios considerables por
ello se decidi6 usar mil ondas, mientras que para la primera ranura sesenta ondas, lo que repercutié
en un aumento considerable del tiempo de simulacion. La figura 4.3 muestra que la frecuencia con

el menor coeficiente de reflexion es 33 GHz que se eligié como frecuencia de disefio.
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Figura 4.3 Magnitud del coeficiente de reflexion de la componente perpendicular con la guia de onda acoplada

Ademas por medio de (3-198) se determind que la distancia para colocar la placa metalica detras
del diafragmad e control deberia de ser de 3.38mm, sin embargo por compensacion del efecto
inductivo de los cortos en el diafragma de control con el programa implementado se encontré que
dicha distancia deberia de ser de h=3.63mm para cumplir con el principio de Fox en 33GHz. La
figura 4.4 muestra la fase del coeficiente de reflexion para la componente que incide
perpendicularmente al diafragma de control.
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Figura 4.4 Fase del coeficiente de reflexion para la componente perpendicular en el desplazador optimizado en 33 GHz
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A continuacion en la figura 4.5 se muestra la fase del coeficiente de reflexion para la

componente paralela

Grados
Grados

25 3 3.h8 4 45 5
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz)

Figura 4.5 Fase del coeficiente de reflexion para la componente paralela en el desplazador optimizado en 33 GHz

La figura 4.6 muestra que la fase diferencial para ambos coeficientes de reflexion es 180° en la
frecuencia de disefio.
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Figura 4.6 Diferencia de fase para el desplazador de fase optimizado en 33GHz

Asi mismo se obtuvieron pérdidas de insercion menores a 1dB en un rango de alrededor de 7
GHz tal como lo muestra la figura 4.7
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Figura 4.7 Pérdidas de insercion para el desplazador de fase optimizado en 33 GHz

Con el simulador comercial, se obtuvo que para la componente perpendicular, la estructura
resuena en 32.7GHz segun lo muestra la figura 4.8.
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Figura 4.8 Magnitud del coeficiente de reflexion obtenido con el software comercial

La fase del coeficiente de reflexion para las componentes perpendicular y paralela se muestra en
la figura 4.9, encentrandose para estas una diferencia con los resultados del programa implementado
de cerca de 2° y 7° respectivamente.
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Figura 4.9 Fase del coeficiente de reflexion para las componentes perpendicular y paralela dadas por el simulador
comercial

Por lo anterior en la diferencia de fase dada por el simulador esta 9° debajo de la esperada, es
decir en 171°, como se observa en la figura 4.10

MxiD

0 32 4

Figura 4.10 Diferencia de fase dada por el simulador comercial

El segundo caso propuesto para las dimensiones del diafragma de control se realizd para una
ranura mas ancha pero en teoria con el mismo radio medio que el caso anterior. Sin embargo la
influencia del dieléctrico repercutié de forma distinta en ambos casos y para alcanzar la resonancia
en 33GHz el radio medio de la ranura determinada con el programa fue de 1.615mm, con las
dimensiones para el diafragma mostradas por la figura 4.11

R=3.6mm
r;=3.6mm
r;=3.45mm
1,=2.93mm

Figura 4.11 Dimensiones del
r=0.3mm

diafragma de control con
rm=1.615mm

De a cuerdo a lo analizado en el capitulo anterior, se espera que el coeficiente de reflexion para
la componente perpendicular con la guia de onda circular acoplada por medio de la cual se
encuentra la frecuencia de disefio tenga un comportamiento amplio en la frecuencia, tal como

163



muestra la figura 4.12(a) en la que en el rango de 26 a 36 GHz el coeficiente de reflexion es menor
a 0.2. Asi también se presenta el coeficiente de reflexion para la componente paralela en la figura
4.12 (b) considerando también a la guia de onda circular acoplada.
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Figura 4.12 Magnitud del coeficiente de reflexion considerando acoplamiento de la guia de onda para: (a)La componente
perpendicular (b) La componente paralela

La estructura simulada que da como resultado el comportamiento mostrado por la figura 4.12(b)
para la magnitud del coeficiente de reflexion se muestra en la figura 4.13. En esta se puede observar
a las cargas reactivas en forma de sector anular, las cuales tienen un angulo de 12.6°.
Evidentemente, la componente que incide con su plano de polarizacion paralelo a las cargas
reactivas es reflejada pero la condicion de resonancia cambia ya que dichas cargas actiian como
inductores cuya reactancia es mayor mientras mas grande es el ancho de la primera ranura del
diafragma de control, modificando el circuito eléctrico equivalente y por lo tanto la frecuencia de
resonancia segun la tendencia mostrada por la figura 4.12(b)

Figura 4.13 Geometria completa del diafragma de control en el analisis de la componente paralela a las cargas reactivas

A primera vista, al tener la misma frecuencia de disefio que en el caso anterior, la distancia a la
que se debe poner la placa metalica es de 3.38mm para alcanzar la condicion de fase diferencial de
180° en 33GHz. Sin embargo por medio del programa implementado se obtuvo que dicha distancia
deberia de ser de h=3.78mm, 0.15mm mas que para el caso anterior, debido a que para este ultimo
el efecto inductivo debido a las cargas reactivas es mayor ya que el ancho de la ranura aumento. La
figura 4.14 muestra el comportamiento de la fase del coeficiente de reflexion para la componente
perpendicular
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Figura 4.14 Fase del coeficiente de reflexion para la componente perpendicular de la segunda propuesta

Asi también, el efecto inductivo se manifiesta de manera considerable provocando que la fase
del coeficiente de reflexion para la componente perpendicular y paralela no sea de 0° y 180°
respectivamente en la frecuencia de disefio como es de esperarse. Esto se observa en la figura 4.14
que muestra en 33GHz una fase para coeficiente de reflexion de la componente perpendicular
cercana a -30 °, mientras que para la componente paralela segun la figura 4.15 se tiene una fase
cercana a 150°. Comparando con el ejemplo anterior el cual tiene una ranura mas estrecha la
diferencia es de 10°, es decir se obtuvieron aproximadamente fases de -20° y 160° en cada una de las
componentes correspondientes.
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Figura 4.15 fase del coeficiente de reflexion para la componente paralela de la segunda propuesta
La diferencia de fase al igual que en todos los casos analizados posee una pendiente

pronunciada, observandose que solo en la frecuencia de disefio se cumple exactamente la fase
diferencial de 180° tal como lo muestra la figura 4.16.
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Figura 4.16 Diferencia de fase para la segunda propuesta del desplazador optimizado en 33 GHz

Sin embargo, un parametro muy importante para evaluar el desempefio de la estructura son las
pérdidas de insercion expresadas por (3-217) que en este caso son menores a 1dB en un rango de
11.5GHz como se observa en la figura 4.17.
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Figura 4.17 Perdidas de insercion para la segunda propuesta del desplazador optimizado en 33 GHz

Ahora, es importante comparar lo resultados con los obtenidos por el simulador comercial. Cabe
sefialar que a pesar de que el tiempo de simulacion se incrementd considerablemente al considerar
1000 ondas de guia de onda circular este sigue siendo menor que en el simulador ya que el método
de andlisis empleado para resolver el problema proporciona estd ventaja frente al método de
diferencias finitas empleado por la mayoria de los simuladores comerciales. A continuacion se
presentan los resultados obtenidos por el software comercial. La figura 4.18 muestra la simulacion
para la magnitud del coeficiente de reflexién para las componentes ortogonales incidentes en el
diafragma de control; considerando acoplamiento en la guia de onda circular.
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Figura 4.18 magnitud de 1 coeficiente de reflexion para el caso en el que la guia de onda circular esta acoplada

Se observa que existe una gran similitud con los resultados obtenidos con el programa
implementado. Con el simulador se obtuvo para la componente perpendicular que la frecuencia de
resonancia esta en 32.8 GHz, a 0.2 GHz debajo de lo esperado; mientras que para la componente
paralela el comportamiento es muy parecido, pero con la diferencia de un saltd que presenta la
grafica del simulador alrededor de 38 GHz sin embargo esto es producto de que el simulador no esta
llevando a cabo un buen analisis de energia de acuerdo al método que emplea. La figura 4.19
muestra la fase de los coeficientes de reflexion debido a las componentes perpendicular y paralela a
la carga reactiva considerando la placa metélica a una distancia de 3.78mm.
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Figura 4.19 fase del coeficiente de reflexion para las componentes (a) perpendicular y (b) paralela

En este caso se encuentra una diferencia de 15° para la componente paralela con respecto al
programa implementado. Se ha observado que tal diferencia para la fase de dicha componente se
incrementa conforme la ranura es mas amplia esto es debido seguramente a que el mallado en la
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parte metalica del diafragma de control es menor debido a las dimensiones de este en la estructura.
Como consecuencia se tiene que la diferencia de fase esta 14.5° debajo de 180°, tal como muestra la
figura 4.20.
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Figura 4.20 Diferencia de fase obtenida con el software comercial

4.3 Condicion final del dieléctrico en el desplazador de
fase reflectivo

En el capitulo anterior se mencion6 que con el objeto de simplificar el analisis se consideré que
el dieléctrico también se encontraba detras de la segunda ranura, sin embargo para que el
dispositivo opere como un desplazador de fase ajustable, el dieléctrico no debe estar detras de esta
ranura para que el diafragma de control tenga libertad de movimiento. La figura 4.21 muestra un
corte longitudinal de la parte central del desplazador de fase reflectivo para el caso descrito.

sustrato dieléctrico

bt

3

Figura 4.21 Vista longitudinal de la seccion de control sin dieléctrico en la segunda ranura

Se observa que para obtener un modelo matematico correcto de esta nueva estructura, es
necesario plantear y resolver los modelos matematicos de dos estructuras distintas, ademas de que
las regiones 1 y 3 de la figura 4.21 provocan la existencia de modos hibridos de propagacion para
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cumplir con las condiciones de frontera, lo que complica enormemente el tratamiento analitico de la
estructura. Sin embargo se tiene la ventaja de que la segunda ranura, por disefio, es muy estrecha, lo
que un modelo eléctrico equivalente de dicha ranura mostraria una capacitancia muy alta, asi como
también en los extremos dos inductancias de valor muy alto que se acercarian mucho a las
condiciones de circuito cerrado y abierto respectivamente. Por lo que tedricamente no se espera una
diferencia significativa con los resultados obtenidos con el analisis descrito en el capitulo anterior.

Se decidi6 analizar esta condicidén del dispositivo, haciendo uso del simulador comercial. La
figura 4.22 muestra la estructura analizada, correspondiente al diafragma del primer ejemplo con las
dimensiones dadas por la figura 4.2para el caso de la componente perpendicular con la guia de onda
circular acoplada.

Figura 4.22 Estructura del diafragma de
control en el simulador comercial para la
componente perpendicular en el caso de
la guia de onda circular acoplada

La frecuencia de resonancia en comparacion con el caso del dieléctrico en la segunda ranura
mostrado en al figura aument6 de 32.7 a 32.85 GHz como se observa en al figura 4.23.
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Figura 4.23 Resonancia del diafragma de control sin dieléctrico en la segunda ranura

Ahora bajo la misma condicion de la placa metalica a una distancia de 3.63mm en el simulador
se tiene la estructura mostrada por la figura 4.24
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Figura 4.24  Desplazador de fase
reflexivo dibujado en el simulador
comercial

Al evaluar las fases para los coeficientes de las componentes perpendicular y paralela se
encuentra que la diferencia con respecto a la estructura que contemplaba el dieléctrico en toda el
area transversal de la guia de onda circular es de alrededor de 1°, esto al comparar la figura 4.9 con
la figura 4.25
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Figura 4.25 Fases del coeficiente de reflexion para las componentes (a) perpendicular y (b) paralela

La diferencia de fase se muestra en la figura 4.26 y es de 171.1°, siendo que con el dieléctrico
completo se tenia una diferencia de fase de 171° seglin lo mostrado por al figura 4.10. Es decir se
tuvo apenas una diferencia de 0.1°.
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Figura 4.26 Diferencia de fase para el
diafragma sin dieléctrico en la segunda
ranura
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Ahora se observara el efecto para el segundo diafragma propuesto cuyas dimensiones se
muestran en la figura 4.11. En la determinacion de la frecuencia de resonancia la simulacion para la
componente perpendicular con la guia de onda circular acoplada se muestra en la figura 4.27
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Figura 4.27 resonancia para el segundo diafragma sin considerar dieléctrico en la segunda ranura

En este caso la frecuencia de resonancia aumentd 0.3 GHz al pasar de 32.8GHz con el
dieléctrico completo a 33.1GHz sin el dieléctrico en la segunda ranura. Ahora, la seccion de control
completa dibujada en el simulador se muestra en la figura 4.28

Figura 4.28 Diafragma de control dibujado en el simulador sin dieléctrico en la segunda ranura

El coeficiente de reflexion para las componentes perpendicular y paralela se muestra en la figura
4.29 en la que se puede observar un incremento de 1.2° y 2.3° respectivamente, al comparar con la
figura 4.19.
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Figura 4.29 Fase del coeficiente de reflexion para el diafragma sin dieléctrico en la segunda ranura
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La diferencia de fase es de 166.6° y se muestra en la figura 4.30 lo cual implic6é un incremento
de 1.1° en comparacion con el caso en el que no se considera dieléctrico en la segunda ranura. Tal
como se habia predicho el cambio no es muy significativo dado que la segunda ranura es muy
estrecha con lo que finalmente se determiné que el tratamiento analitico descrito por la figura 4.21
para la determinacién de la admitancia modal no es necesario dado que el efecto practico en la

estructura completa puede considerarse como despreciable.
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Figura 4.30 Fase diferencial sin considerar dieléctrico en la segunda ranura

4.4 FEstructura final del desplazador de fase reflectivo

La ultima condiciéon a considerar en el desplazador de fase reflectivo tiene que ver con el
movimiento del diafragma de control por medio del motor a pasos, el cual dara al dispositivo la
caracteristica de desplazamiento de fase ajustable y controlado. Para obtener dicho movimiento de
manera simple, es inevitable el empleo de un cilindro de material dieléctrico adherido al dieléctrico
extendiéndose longitudinalmente por detras del diafragma hasta la pared metalica tal como muestra
la figura 4.31 en una vista longitudinal de la estructura.

sustrato dieléctrico

bttt

—wo dieléctrico

Figura 4.31 Vista longitudinal de la estructura final del desplazador de fase reflectivo

Para el caso en el que se consider6 el dieléctrico fuera de la segunda ranura, como lo muestra la
figura 4.21 se observd que habia que tratar la solucion debida a dos regiones distintas, en este caso
se observa en la figura 4.31 que son tres regiones o estructuras distintas a las que hay que dar
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solucion de manera separada. En este caso el problema se complica aun mas al tener que cumplir las
condiciones de frontera en dos interfaces distintas por medio de modos hibridos de propagacion.
Ahora, no es posible asegurar que el efecto que producira la introduccion del cilindro dieléctrico
sera despreciable ya que evidentemente cambiara de manera drastica la velocidad de fase para la
componente que incide de manera perpendicular a las cargas reactivas.

De esta manera, mediante el empleo del simulador comercial se determinara el efecto que
producira la incursion de dicho cilindro dieléctrico. El desplazador de fase elegido fue para el que
contiene el diafragma cuya ranura principal es mas amplia debido a que con estas dimensiones se
obtuvieron pérdidas de insercion menores a 1dB en un rango de 11.5 GHz, de a cuerdo al programa
implementado. La figura 4.32 muestra la estructura del diafragma de control con la placa puesta a la
distancia originalmente calculada con el programa implementado que fue de 3.78 mm ademas de
que contiene el cilindro con dimensiones de un radio exterior de 1.13 mm y un radio interior de
0.47mm.

Figura 4.32 Estructura completa del desplazador de fase reflectivo dibujado en el software comercial

Es importante sefialar que la frecuencia de disefio seguird considerandose en 33 GHz. Ademas,
con el fin de evaluar diferentes materiales en el cilindro dieléctrico, se evalué primeramente como
teflon con una permitividad dieléctrica €=2.08. Las fases de los coeficientes de reflexion para las
dos componentes incidentes al diafragmad e control se muestran en al figura 4.33

S-Parameter Phase in Degrees S-Pararmeter Phase in Degrees

i3 g=

sit 11/;1. .d:19983 .

135

20

d=235
45

5.0

-0

-135

. ‘ ‘ s2.14 | : i i :
s e s e s 29,965 31 2 3}30302 % ES 33:
ke » >

-180

Frequency / GHz
Frequency / GHz erey /

(a) Componente Perpendicular (b) Componente paralela
Figura 4.33 Fases del coeficiente de reflexion considerando como teflon al material del cilindro dieléctrico
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Se observa que el mayor efecto lo experimenta la fase del coeficiente de la componente
perpendicular al disminuir o retrasarse 28°, mientras que la fase de la componente perpendicular
sufre un retraso de solo 3°. Con ello la diferencia de fase en 33GHz se incrementa de 166.6° a
190.8° tal como lo muestra la figura 4.34.
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Figura 4.34 Diferencia de fase considerando como teflon al material del cilindro dieléctrico

Ahora considerando como material del cilindro el polietileno con g, = 2.25 para las fases de las
componentes perpendicular y paralela el defasamiento se retrasa en 31° y 4° respectivamente, en
comparacion con la estructura sin el cilindro. Los resultados se observan en la figura 4.35
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Figura 4.35 Fases del coeficiente de reflexion considerando como polietileno al material del cilindro dieléctrico
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La figura 4.36 muestra que la diferencia de fase aumento 4° con respecto cuando se consideré como

material al teflon.
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Figura 4.36 Diferencia de fase considerando como polietileno al material del cilindro dieléctrico

Por ultimo, considerando que el material del cilindro es poliestireno con g =2.54 se supone, de
acuerdo a lo visto en los dos casos anteriores que el retraso de fase para la componente
perpendicular sera ain mayor; tal como se habia predicho y se muestra en la figura 4.37. Ahora se
observa que esta componente se ha retrasado casi 5° mas en relacion cuando se considero como
polietileno al material del cilindro dieléctrico y 11° cuando se consider6 como teflon.
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Figura 4.37 Fases del coeficiente de reflexion considerando como poliestireno al material del cilindro dieléctrico
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La diferencia de fase considerando poliestireno como material del cilindro dieléctrico
incrementa la diferencia de fase en 31.1° en comparacion de el dispositivo sin el cilindro, segun lo
muestra la figura 4.38
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Figura 4.38 Diferencia de fase considerando como poliestireno al material del cilindro dieléctrico

Considerando los resultados dados por el simulador, finalmente se decididé usar como material
del cilindro dieléctrico al teflon dado que con este se obtuvo el valor mas cercano a la fase
diferencial de 180° en la frecuencia de disefio. Con ayuda de dicho software se realizd una
optimizacion a fin de obtener la diferencia de fase deseada en 33 GHz. Esto se logr6 al mover la
placa metalica detras del diafragma hasta que se obtuvo el valor de 180°; la distancia determinada
del dieléctrico hasta la placa metalica fue de h=3.55mm. La figura 4.39 muestras las fases del
coeficiente de reflexion para cada una de las componentes.
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Figura 4.39 Fases del coeficiente de reflexion considerando teflon y ajuste de la placa metalica
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La figura 4.40 muestra la condicion de la fase diferencial a la frecuencia de 33 GHz.
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Figura 4.40 Diferencia de fase deseada en 33 GHz obtenida mediante el ajuste de la placa metalica en el simulador

También, empleando el simulador fue posible determinar las pérdidas de insercion las cuales se

muestran en la figura 4.41 donde se observa que estan son menores a 1 dB en un rango de 9.3 GHz
y menores a 0.1 dB en un rango de 6GHz.
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Figura 4.41 Pérdidas de insercion que contemplan la introduccion del cilindro dieléctrico, obtenidas con el simulador

La figura 4.41 muestra un comportamiento muy parecido con el obtenido mediante el proceso

analitico desarrollado en el capitulo anterior y que se muestra en la figura 4.17, donde se obtienen
pérdidas menores a 1 dB en un rango cercano a 11.5 GHz.
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Por tultimo, es importante sefialar las diferencias encontradas entre los resultados obtenidos con
el programa implementado y el software comercial. A partir de los ejemplos simulados en este y el
capitulo anterior fue posible determinar las condiciones bajo las cuales se obtiene mayor similitud 6
diferencia en los parametros evaluados del desplazador de fase reflectivo, observando que estas se
deben principalmente al método de solucion empleado por el software comercial el cual presenta
dificultades de analisis cuando cierta region de la estructura analizada es de dimensiones muy
pequeiias y/o formas geométricas particularmente complicadas, de acuerdo al analisis comparativo
entre ambos métodos de simulacién llevado a cabo en la seccidon 4.1. A partir del cual se justifica el
que cuando la ranura del diafragma de control es muy estrecha, la fase del coeficiente de reflexion
para la componente que incide perpendicular a las cargas reactivas presenta una diferencia notable
entre ambos procesos de simulacion, mientras que cuando la ranura es muy ancha sucede lo mismo
pero para la componente que incide de forma paralela a las cargas reactivas. Esto influye en que
para una misma posicion de la placa metalica se obtiene una diferencia de fase distinta en el
software comercial con respecto a lo que se obtiene con el programa implementado de los modelos
matematicos, producto del andlisis de onda completa. Por ejemplo para el caso de las estructura
cuyas dimensiones presentd menores pérdidas mediante el software implementado se obtuvo que la
distancia a la que se deberia posicionar la placa seria a 3.78 mm a partir del dieléctrico, 0.5mm mas
de la primera aproximacion, como efecto de compensaciéon del efecto inductivo producido por las
cargas reactivas. Al analizar con el simulador comercial el dispositivo con las mismas dimensiones
se obtuvo una diferencia de fase de 166.6° en lugar de 180°, al ajustar con el simulador se obtuvo
que la distancia a la que se deberia poner la placa metalica después del dieléctrico seria de 4.2 mm,
0.58mm mas de lo calculado con el programa implementado.

El resultado anterior, no pudo ser considerado correcto. Sin embargo, dado que se comprobo
que bajo condiciones favorables al método de solucion empleado por el simulador comercial hay
una gran similitud entre los resultados de este y del software implementado, el simulador comercial
es de gran ayuda para estimar el retraso de fase que sufre la componente perpendicular debido a la
introduccion del cilindro dieléctrico. Asi, de acuerdo a lo obtenido es posible suponer que dicha
componente sufrira un retraso aproximado de 30° considerando que el material utilizado es el
teflon, para una frecuencia de disefio de 33 GHz.

4.5 Conclusiones del capitulo 4

En este capitulo se llevd a cabo un proceso de optimizacion de los principales parametros del
desplazador de fase reflectivo, mediante un programa implementado a partir de los modelos
matematicos obtenidos en el capitulo anterior. Asi también, mediante el empleo de un software
comercial se cuantificaron los efectos en dichos parametros, al considerar algunas modificaciones
en la estructura final. Se analizaron dos estructuras que presentan buenas caracteristicas para una
frecuencia propuesta de 33GHz, con anchos de la ranura principal de 1.97 mm y 2.63 mm. La
tendencia particular del desplazador de fase reflectivo, con respecto a la magnitud de la componente
controlada que es reflejada de la estructura en relacion al ancho de la ranura principal, se comprueba
al obtener para el primer caso pérdidas menores a 1dB en un rango de 7 GHz, pero en un rango de
11.5 GHz para el segundo caso. Adicionalmente, el software comercial reafirma la exactitud de los
resultados obtenidos por el software implementado al observar una diferencia promedio de 0.25
GHz para la frecuencia de resonancia y de 2° en la fase de la componente perpendicular pero de 10°
en la correspondiente a la componente paralela, esto debido a que la geometria del diafragma de
control 6ptimo no es favorable a las condiciones de simulacion del software comercial.
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Esencialmente, el método de solucion empelado en este trabajo tiene ventajas significativas
sobre el método de solucion empleado por el software comercial, principalmente en cuanto a
convergencia en la exactitud de resultados y tiempo de simulacion. Sin embargo, el empleo del
simulador comercial permite estimar dos condiciones de la estructura que no fueron incluidos en el
analisis teorico debido a que representaban una complejidad en el analisis de la estructura digna de
un estudio por separado al este trabajo. La primera condicién es la consideracion del dieléctrico
fuera de la segunda ranura debido al movimiento mecanico requerido del diafragma de control. En
este caso se comprobd que los cambios debidos a esta consideracion son tan pequeflos como
0.15GHz en la frecuencia de resonancia y de 1° a 2° para la fase de las componentes perpendicular
y paralela. Por otra parte, la segunda condicion es a la vez la mejor aportacion del analisis con el
software comercial, y esta tiene que ver con la consideracion del cilindro dieléctrico detras del
diafragma de control el cual tiene un efecto considerable y directo con la componente perpendicular
a las cargas reactivas que inciden al desplazador de fase reflectivo. Esto permiti6 estimar el defasaje
experimentado por dicha componente con gran precision, ya que la geometria de la estructura es
favorable para el método de solucion del software comercial en la componente perpendicular. Para
la frecuencia de disefio considerada se anticipa un retraso de 30° en la fase de esta componente. Asi
mismo se comprueba que la estructura final conserva un ancho de banda de 9.5 GHz con pérdidas
menores a 1dB.
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Conclusiones

El andlisis de onda completa empleado para caracterizar el desplazador de fase reflectivo propuesto
en este trabajo, ha servido para especificar satisfactoriamente uno de los dispositivos con los
requerimientos mas criticos e importantes en el disefio de antenas en arreglo de fase. La estructura
propuesta opera bajo el principio de cambio de fase, y el disefio responde a los criterios de bajas
pérdidas en la banda Ka y simplicidad, principalmente. Los fundamentos teéricos y el proceso de
obtencién de los modelos matematicos que describen al desplazador de fase asi como su posterior
analisis y optimizacion condujeron a las siguientes conclusiones bésicas.

1.

Los desplazadores de fase son de gran importancia en la ingenieria de microondas,
especialmente en aplicacion a las antenas en arreglos de fase. Actualmente, se encuentra la
necesidad de contar con estos dispositivos bajo las condiciones de bajas pérdidas y costo
como parte importante del disefio e implementacion de arreglos de fase pasivos,
especificamente del tipo reflectivo, debido a las tendencias tecnoldgicas hacia nuevos
sistemas de comunicaciones que operen en la banda Ka de frecuencias. Bajo estas
especificaciones, se descartan automaticamente una gran cantidad de desplazadores de fase
que al operar en frecuencias altas, las pérdidas que manejan se vuelven impréacticas en la
conformacion de antenas en arreglos de fase pasivos.

Se concluy6 que el desplazador de fase 6ptimo tendria que combinar las bajas pérdidas que
presentan los desplazadores de fase mecanicos basados en guia de onda circular, con los
tiempos de conmutacién que presentan por ejemplo, los desplazadores de fase de ferrita 0
los de tipo electronico basado en semiconductores, ya que de esta manera se maximizan las
caracteristicas de bajas pérdidas, simplicidad y bajo costo. EI fundamento teérico basico de
operacion del dispositivo esta dado por el principio de cambio de fase, donde la condicién
més importante que debe cumplirse para obtener una estructura capaz de controlar la fase
de la onda reflejada es la diferencia de fase de 180° entre dos componentes ortogonales. La
propuesta del desplazador de fase consiste en una seccion de guia de onda circular
terminada en corto, con un diafragma de control a la entrada que se comporta como un
elemento de una superficie selectiva de frecuencia (SSF) de apertura anular.

El desplazador de fase propuesto opera para la incidencia de una onda polarizada
circularmente. Primeramente la incidencia se da sobre el diafragma de control, conformado
por un anillo con dos aperturas anulares y dos cortos metélicos colineales donde de manera
general se proyecta una componente de la onda incidente y en el punto 6ptimo de operacién
se obtiene a la salida una fase diferencial de 180° con respecto a la componente
perpendicular a la carga reactiva la cual pasa a través de la seccidn de guia de onda circular
sin sufrir reflexién alguna. La conmutacion del dispositivo para lograr diferentes estados de
fase en la onda reflejada se propone de manera electromecénica por medio de un
micromotor, lo cual tiene la desventaja de no poder alcanzar tiempos de conmutacion
pequefios. Sin embargo, la gran ventaja es que se obtienen bajas pérdidas en la banda Ka,
ademas de que para muchas aplicaciones distintas a la de radares, los tiempos de
conmutacion requeridos no son muy pequefios.
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4. El andlisis electromagnético se realiz6 considerando a la estructura dentro de una guia de
onda circular ya que de esta manera se simula adecuadamente la incidencia de dos
componentes ortogonales por medio del modo fundamental de este dispositivo de
microondas. Esto permitié a su vez, tratar analiticamente al problema de manera separada
para cada componente. Se considerd un analisis general de onda completa en la fisica del
proceso, aplicando correctamente las condiciones de frontera mediante un manejo
apropiado de relaciones y teoremas basicos de electromagnetismo. La herramienta mas
propicia para este tipo de analisis es el método de momentos al asegurar exactitud en los
resultados y rapida convergencia de las ecuaciones integrales que modelan la estructura. En
el andlisis realizado, las soluciones a las ecuaciones matriciales generadas a partir de la
aplicacién del método de momentos, representan a la magnitud del campo eléctrico de cada
una de las ondas consideradas a partir de las cuales fue posible obtener el coeficiente de
reflexion y modelar diferentes condiciones del desplazador de fase determinadas por la
geometria del diafragma de control.

5. En base a los modelos matematicos obtenidos para la caracterizacion del desplazador de
fase reflectivo, se implementd un programa con las caracteristicas de generalidad y rapidez
con el objetivo de evaluar al dispositivo con diferentes dimensiones operables en la banda
Ka. Se analizé primeramente, el efecto en la frecuencia de resonancia del diafragma de
control al considerar detrds de este, a una placa dieléctrica de 0.127mm de espesor con
permitividad eléctrica de 2.2, observandose un efecto de reduccién de la frecuencia de
resonancia entre un 10 y 20% en proporcién directa con el ancho de la apertura anular. El
coeficiente de reflexion, fue el principal pardmetro de evaluacién con el programa
implementado. En la determinacién del comportamiento deseado de este parametro en cada
una de las componentes, se determinaron otros aspectos particulares de la geometria del
desplazador de fase reflectivo tales como la posicion de la placa metalica detras del
diafragma de control y la variacién del ancho de banda con respecto a la variacién del
ancho de la ranura, ademas de observarse que la caracteristica particular de la estructura
consiste en una mayor magnitud para la onda controlada reflejada cuando la ranura es mas
amplia, lo que conduce a pérdidas de insercion pequefias. Asi también, en el proceso de
optimizacién de las dimensiones del diafragma de control, se observé que es posible
obtener pérdidas de insercion menores a 1dB en el rango de 29.7 a 41.7 GHz y para la
misma estructura pérdidas menores a 0.4dB en el rango de 31 a 40 GHz. Los valores
obtenidos superan en eficiencia a algunos desplazadores de fase de fase reflectivos basados
en conmutacion de diodos pin.

6. Todos los resultados obtenidos a partir del programa implementado fueron comparados con
los obtenidos por medio de un software comercial. Se observaron similitudes en los
resultados para algunos casos y para otros ciertas diferencias significativas debidas
principalmente a la dificultad de convergencia que presenta el software comercial, ya que el
método de solucion que emplea pierde precision bajo ciertas condiciones geométricas de la
estructura. En la comparacion de ambos métodos se encontré que para la frecuencia de
resonancia y la fase de la componente perpendicular, el error relativo es menor al 2% pero
mayor al 5% para la fase de la componente paralela a la carga reactiva. A pesar de ello, el
software comercial fue de gran ayuda en la caracterizacién de la introduccién de un cilindro
dieléctrico, propuesto para la conexion del diafragma de control con el micromotor a pasos
gue representa una solucién simple para alcanzar la rotacién necesaria del diafragma de
control para distintas fases deseadas de la onda reflejada. Se observé que las dimensiones
Optimas del diafragma de control, favorecen las condiciones del método de solucion
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empleado por el software comercial para asegurar con precisién el efecto del cilindro
dieléctrico. Obteniendo de esta manera una simplificacion importante de un desarrollo
analitico complejo.

Finalmente, es posible afirmar que se ha realizado una caracterizacion completa y general de un
desplazador de fase para aplicacion en arreglos de fase reflectivos. Los resultados obtenidos
responden aceptablemente con las especificaciones planteadas De esta manera, se ha aportado el
desarrollo analitico y numérico que permite optimizar los principales parametros de la estructura
con gran precision.
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Apéndice

Funciones principales del programa implementado en matlab para los modelos mateméticos de la

estructura propuesta como desplazador de fase reflectivo.

Y ***F***E*programa general que genera el
sistema de ecuaciones final y calcula el
coeficiente de reflexion*******y

clear global;
clear all;
close all;

global Uo Eo gqc gqcl qc2 kc kcl kc2 eqc
eqcl eqc2 Fc Fcl Fc2 pc pcl pc2 rl r2 r3
r a4 RMNTUAnn Bnn 11 12 13 14 15 16
CRef Freq PRef

load shift_wavesp2 kcc qc qcl gc2 bc bcl
bc2 kc kcl kc2 eqc eqcl eqc2 Fc Fcl Fc2
pc pcl pc2 r1 r2 r3 r4 R 1112 13 14 15
16;

Uo=4*pi*10°(-7);
E0=1/36/pi*10°(-9);

fcl=kc(1)/sqrt(Uo*E0)/2/pi;
fc2=kc(6)/sqrt(Uo*E0)/2/pi;

M=1000;
N=20;
T=2;

kk=1;

for fq=28E9:0.5E9:36E9

for i=1:N
for j=1:N

for k=1:M

%al(k)=CYm(k, Fo)+Yme(k, Fq))*11(i,j,Kk);
al(k)=CYm(k, fq)+Ymd(k, F))*11(i,J,K);
%al(k)=2*Ym(k, Fq)*11(i,j,k);
a(i,j)=sum(al);

e(i)=2*Ym(1, fq)*15(i);

end
end
end

for i=1:N
for j=1:T

for k=1:M

%b1(k)=(Ym(k, fq)+Yme(k, fq))*12(i,j,k);
b1(k)=CYm(k, fa)+Ymd(k,Ffa))*12(i,§,.K);
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%b1(k)=2*Ym(k,Fq)*12(i,j,K);
b(i,j)=sum(bl);

end
end
end

for i=1:T
for j=1:N

for k=1:M

%cl(k)=CYm(k, fq)+Ymc(k,Ffq))*13(i,j,.Kk);
c1(K)=CYm(k, fo)+Ymd(k, Fa))*13(i,j,.K);
%cl(k)=2*Ym(k,fq)*13(i,j,k);
c(i,j)=sum(cl);
f(1)=2*Ym(1,fq)*16(i);
end

end

end

for i=1:T
for j=1:T

for k=1:M

%d1(k)=CYm(k, Fq)+Yme(k, Fa))*14(i,§,k);
di(k)=CYm(k, fq)+Ymd(k,fq))*14(i.j.k);
%dl(k)=2*Ym(k,fq)*14(i,j,k);
d(i, j)=sum(dl);
end
end
end

U=[a,b;c,d]
V=[e";f"];

X=inv(U)*V
Ann=X(1:N);
Bnn=X(N+1:end);

h=1;

for m=1:length(Ann)
CRa(h)=Ann(m)*I5(m);
h=h+1;

end

cra(kk)=sum(CRa)



g=1;
for n=1:length(Bnn)

CRb(g)=Bnn(n)*16(n);
g=g+1;
end

crb(kk)=sum(CRb)

CRef(kk)=(cra(kk)+crb(kk)-1);
%CRef=(An*Intel(1,1)+Bn*Inte2(1,1))-1;
MRef=abs(CRef)
PRef=phase(CRef);
Freq(kk)=T1q;

kk=kk+1;
end

figure(l)

plot(Freq,MRef)

grid on;

xlabel (" frecuencia(Hz) ")

ylabel ("Maagnitud Coef. Reflexion®)

Figure(2)
plot(Freq,PRef*180/pi)

grid on;

xlabel ("frecuencia(Hz) ")
ylabel ("Fase Coef. Reflexion®)

% Considerando cargas
reactivas en pi y 3pi/2

for i=1:N
aa(i)=inteql(i,Phal);
end

for i=

end
for i
cc(i)=inteql(i,Pha2);
end
dd=bb;
Q =[aa,bb;cc,dd];
for i=1:N
t1(i)=intetl(i,Phal);
t2(i)=intetl(i,Pha2);
end

T1=[tl1l",t2";bb",bb"];
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for i=1:N
s11(i)=Ann(i)*Inteql(i,Phal);
s21(i)=Ann(i)*Inteql(i,Pha2);

end

for j=1:T
s12(j)=Bnn(j)*0;
s22(§)=Bnn(j)*0;

end

S1=[s11,s12;s21,s22];

S=[sum(S1(1,:));sum(S1(2,:))]1;

z1=0;
z2=0;

Z=[z1,0;0,z2];

%==coeficientes para las cargas reactivas=

Xc=-inv(ML)*T1*inv(Z+Q* inv(M1)*T1)*S

Anc=Xc(1:N);
Bnc=Xc(N+1:end);

h=1;
for m=1:length(Anc)

CRa_c(h)=CAnc(m)+Ann(m))*15(m);
h=h+1;
end

cra_c(kk)=sum(CRa_c)

g9=1;
for n=1:length(Bnc)

CRb_c(g)=(Bnc(n)+Bnn(n))*16(n);
g=g+1;
end

crb_c(kk)=sum(CRb_c)

CRefT_c(kk)=(cra_c(kk)+crb_c(kk)-1);
%CRef=(An*Intel(1,1)+Bn*Inte2(1,1))-1;
MRef_c=abs(CRef_c)
PRef_c=phase(CRef _c);

Freq(kk)=fq;

kk=kk+1;
end

figure(1)
plot(Freq,MRef)
grid on;



xlabel (" frecuencia(Hz) ")
ylabel ("Maagnitud Coef. Reflexion®)
%AXIS([fcl fc2*0.99 0 1.03])

Figure(2)
plot(Freq,PRef*180/pi)

grid on;
xlabel (" frecuencia(Hz) ")
ylabel ("Fase Coef. Reflexion®)

Ffigure(d)

plot(Freq,MRef_c)

grid on;

xlabel (" frecuencia(Hz) ")

ylabel ("Magnitud Coef. Reflexion con corto
en pi/2%)

figure(4)

plot(Freq,PRef_c*180/pi)

grid on;

xlabel (" frecuencia(Hz) ")

ylabel ("Fase Coef. Reflexion con corto en
pi/2%)

% ============Generacion de la matriz con
parametros los parametros para los tres
tipos de onda

close all;

clear all;

global q kcc kccTE kecTM qc gcl gqc2 be
bcl bc2 kc kcl kc2 eqc eqcl eqc2 FLAc
FLAcl FLAc2 Fc Fcl Fc2 pc pcl pc2 rl r2 r3
r4 RABCCAr Br Cr 121 12 13 14 15 16 Q
QQ Q1 Q2 B2 B1 Fcc2 Qcc2

r1=0.3E-3;
r2=2_.93E-3;
r3=3.45E-3;
r4=3.6E-3;
R=3.6E-3;

options = optimset("TolX",1le-16);

minl=1;
max1=25000;

inc=1;
x1=minl:inc:max1;
[r11 cl]=size(x1);
q=0;

raiz=0;

while raiz < maxl & q <= QQ
y=Phil(minl:inc:maxl);
z11=1;
cont=0;
for r=1l:cl-1
it sign(y(r))+sign(y(r+l))==
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bs(q+1l,z11)=

fzero("Phil",x1(r),options)

z11=z11+1;
cont=1;
end
end
if cont==0

bs(g+1,1)=2*max1;
if g==0
raiz=0;
else
raiz=2*maxl;
end
else
raiz=bs(q+1,1);
end
Q(g+1)=q;
gq=q+1;
end

0

minla=1;
max1a=26000;

inc=1;
xla=minla:inc:maxla;
[rla cla]l=size(xla);
q=0;

raiz=0;

%

while raiz < maxla & g <= QQ
y=Phila(minla:inc:maxla);

z1la=1;
cont=0;
for r=1:cla-1

if sign(y(r)+sign(y(r+1))==0

as(g+1l,zlla)=

fzero("Phila®,xla(r),options)

zlla=zlla+1l;
cont=1;
end
end
if cont==0

as(g+1,1)=2*max1;
if g==0
raiz=0;
else
raiz=2*max1;
end
else
raiz=as(g+1,1);

min2=1;
max2=25000;

inc=1;
X2=min2:inc:max2;
[r22 c2]=size(x2);
gq=0;

raiz=0;



%

while raiz < max2 & q <= QQ
y=Phi2(min2:inc:max2);
z22=1;
cont=0;
for r=1:c2-1
if sign(y(rn)+sign(y(r+1))==

bs1(g+1,2z22)=
fzero("Phi2" ,x2(r),options)
z22=222+1;
cont=1;
end
end
if cont==0
bs1(g+1l,1)=2*max2;
if g==0
raiz=0;
else
raiz=2*max2;
end
else
raiz=bs1(g+1,1);
end
g=q+1;
end

0

min2a=1;%1/(100*pma) ;
max2a=25000;%pi/(r2-rl);
inc=1;
X2a=min2a:inc:max2a;
[r2a c2a]=size(x2a);
q=0;

raiz=0;

%

while raiz < max2a & q <= QQ
y=Phi2a(min2a:inc:max2a);
z22a=1;
cont=0;
for r=1l:c2a-1

it sign(y(r))+sign(y(r+1))==

asl(g+1l,z22a)=
fzero("Phi2a” ,x2a(r),options)
z22a=z22a+l;

cont=1;
end
end
if cont==
asl(g+1l,1)=2*max2a;
if g==0
raiz=0;
else
raiz=2*max2a;
end
else
raiz=as1(q+1,1);
end
gq=qg+1;
end
Y%========Guia de onda coaxial 2==========c

min3=1;%1/(100*pma) ;
max3=42000;%pi/(r2-rl);

inc=1;
X3=min3:inc:max3;
[r33 c3]=size(x3);
gq=0;

raiz=0;

%

while raiz < max3 & q <= QQ
y=Phi3(min3:inc:max3);
z3=1;
cont=0;
for r=1:c3-1

it sign(y(r))+sign(y(r+1))==0

bs2(qg+1,z3)=
fzero("Phi3",x3(r),options)
z3=z3+1;
cont=1;
end
end
if cont==

bs2(g+1,1)=2*max3;
if g==0
raiz=0;
else
raiz=2*max3;
end
else
raiz=bs2(g+1,1);
end
%Q(a+1)=q;
gq=g+1;
end

0

min3a=1;
max3a=42000;

inc=1;
Xx3a=min3a:inc:max3a;
[r3a c3a]l=size(x3a);
gq=0;

raiz=0;

%

while raiz < max3a & g <= QQ
y=Phi3a(min3a: inc:max3a);
z3a=1;
cont=0;
for r=1:c3a-1

if sign(y(r)+sign(y(r+1))==0

as2(qg+1,z3a)=
fzero("Phi3a",x3a(r),options)
z3a=z3a+l;
cont=1;
end
end
if cont==0

as2(q+1l,1)=2*max3a;
if g==0
raiz=0;
else
raiz=2*max3a;
end
else
raiz=as2(q+1,1);
end



%Q(a+1)=q;

g=q+1;

end

%======Acomodo de las raices=====

%==== Raices de la guia de onda Circular==

kccTE= bs(:,1:20);
kccTM=as(:,1:20);

kccTEv = sort(kccTE(:));
kccTMv = sort(kccTM(:));

kcc=sort([kccTEv ; kccTMv]);

for 1=1:QQ+1
kccTM1(i, :)=kccTM(i, :)*1.0000000001 ;
end

kccTMvl=sort(kccTM1(:));
klcc=sort([kccTEv ; kccTMvl]);

Lkcc=l1ength(kcc);
LTEc=length(kccTEV);
LTMc=length(kccTMV);

1i=1;
for a=1:Lkcc
Ji=1;
for b=1:LTEc
wFLgJ)=isequal )
FL(J)=isequal (klcc(a),kccTEv(b));

if sum(FL)==1
FLAc(ii)=1;
else
FLAc(ii1)=2;
end

Ji=13+1;

%== Raices de la guia de onda Coaxial 1==

kcclTE= bs1(:,1:8);
kcclTM=as1(:,1:8);

kcclTEv
kcclTMv

sort(kcclTE(:));
sort(kcclTM(:));

kccl=sort([kcclTEv ; kcclTMv]);

for 1=1:QQ+1
kcclTM1(i, :)=kcclTM(i, :)*1.0000000001;
end

kcclTMvl=sort(kcclTM1(:));
klccl=sort([kcclTEv ; kcclTMmvl]);

Lkcc=length(kccl);
LTEc=length(kcclTEv);
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LTMc=length(kcclTMv);

ii=1;
for a=1:Lkcc
1J=1;
for b=1:LTEc
%FLgJ)=isequal )
FL(J)=isequal(klccl(a),kcclTEv(b));

if sum(FL)==
FLAcC1(ii)=1;
else
FLAC1(ii)=2;
end

% ======= Raices de la guia de onda
Coaxial 2

kcc2TE= bs2(:,1:2);
kcc2TM=as2(:,1:1);

kcc2TEv
kcc2TMv

sort(kcc2TE(:));
sort(kcc2T™M(:));

kcc2=sort([kcc2TEv ; kcc2TMv]);

for i=1:QQ+1
kcc2TM1(i, - )=kcc2TM(i, :)*1.0000000001 ;
end

kcc2TMvl=sort(kcc2TM1(:));
klcc2=sort([kcc2TEv ; kcc2TMvl]);
Lkcc=length(kcc2);

LTEc=length(kcc2TEv);
LTMc=length(kcc2TMv) ;

%FLgJ)=isequal )
FL(Jj)=isequal (klcc2(a),kcc2TEv(b));

if sum(FL)==
FLAc2(ii)=1;
else
FLAC2(ii)=2;
end
j-:-j+l
end
ii=ii+l;
end
%=====Valor de Q para cada una de las

ondas en la guia de onda circular========

Lkcc=length(kcc);
[rowl,LTE]=size(kccTE);
[row2,LTM]=size(kccTM);



1i=1;
for a=1:Lkcc
if FLAc(a)==1
kk=0;
for g=0:QQ

J3=1;
for b=1:LTE

FL=isequal (klcc(a),kccTE(g+1,b));

if sum(FL)==1
Q(ii)=q;
B(ii)=b;
end
1J=1J+1;
end

kk=kk+1;
end

elseif FLAc(a)==2
kk=0;
for g=0:QQ

J3=1;
for b=1:LTM

FL=isequal (klcc(a),kccTM1(g+1,b));

if sum(FL)==1
Q(i)=q;
B(ii)=b;
end
1J=1J+1;
end
kk=kk+1;

end
end

%=======Valor de Q para cada una de las

ondas en la guia de onda coaxial 1l========

Lkcc=length(kccl);
[rowl,LTE]=size(kcclTE);
[row2,LTM]=size(kcclTM);

1i=1;
for a=1:Lkcc
if FLAcl(a)==1
kk=0;
for g=0:QQ

JJ=1;
for b=1:LTE
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FL=isequal (klccl(a),kcclTE(g+1,b));

it sum(FL)==
Q1(ii)=q;
B1(ii)=b;

end
kk=kk+1;
end

elseif FLAcl(a)==2
kk=0;

for g=0:QQ

3j=1;

for b=1:LTM

FL=isequal (klccl(a),kcclTM1(g+1l,b));

it sum(FL)==
Q1(ii)=q;
B1(ii)=b;

%====Valor de Q para cada una de las ondas
en la guia de onda coaxial 2==========

Lkcc=length(kcc?2);

[rowl,LTE]=size(kcc2TE);
[row2,LTM]=size(kcc2TM);

ii=1;

for

a=1:Lkcc

if FLAC2(a)==
kk=0;

for g=0:QQ

JJ=1;

for b=1:LTE

FL=isequal (klcc2(a),kcc2TE(g+1,b));

if sum(FL)==1

Q2(ii)=q;
B2(ii)=b;
end
1=1i+1;



kk=kk+1; Fc2(pp)=Ffc;

end pp=pp+1;

end
elseif FLAc2(a)==2 end
kk=0;
for g=0:QQ %=====Numeros de onda de corte finales,

considerando ambas polarizaciones=========

JJ=1;

for b=1:LTM kc=sort([kcc* ,kcc™"]);

kcl=sort([kccl®,kccl™]);
FL=isequal (klcc2(a),kcc2TM1(g+1,b));
kc2=sort([kcc2* ,kcc2"]);
if sum(FL)==1

Q2(ii)=q; %========Valores finales de q para cada
B2(ii)=b; una de las guias de onda ===============
end q9=[Q:Q1:
3=ii+i; qql=[Q1;Q1];
092=[Q2;Q2];
end
kk=kk+1; bb=[B;B];
end bb1=[B1;B1];
end bb2=[B2;B2];
Y========= q"s y b"s para phil============
i=ii+l; gg=1;
end for h=1:length(Q)
for n=1:2
Yp============== Banderas para cada uno de ff=gq(n,h);
los tipos de onda nn=bb(n,h);
Fac=[FLAc;FLAc]; bc(gg)=nn;
Facl=[FLAcl;FLAcl1]; qc(gg)=Ff;
Fac2=[FLAc2;FLAc2]; gg=gg+1;
end
%==== Bandera que indica el tipo de ondas end
en al guia de onda circular ======= %======q"s y b"s para Phi2
gg=1;
pp=1; for h=1:length(Ql)
for v=1:length(FLAc) for n=1:2
for u=1:2 ff=gqgql(n,h);
fc=Fac(u,Vv); nn=bb1(n,h);
Fc(pp)=Ffc; bcl(gg)=nn;
pp=pp+1; qcl(gg)=~f;
end 99=gg+1;
end end
%===== Bandera que indica el tipo de ondas end
en al guia de onda coaxial 1 ========
Y%=======q"s para phi3=======
pp=1; g9g9=1;
for v=1:length(FLAcl) for h=1:length(Q2)
for u=1:2 for n=1:2
fc=Facl(u,v); ff=gg2(n,h);

nn=bb2(n,h);
Fcl(pp)=Ffc;

pp=pp+1; bc2(gg)=nn;

end qc2(gg)=Ff;

end 99=gg+1;

%===== Bandera que indica el tipo de ondas end

en la guia de onda coaxial 2========== end

pp=1; Y%======Polarizacion de cada una de las

for v=1:length(FLAc2) ondas

for u=1:2 % "1"corresponde a polarizacion Vertical

fc=Fac2(u,Vv); % ''2" corresponde a polarizacion

Horizontal
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%======Tipo de Polarizacion para las ondas
de la guia de onda circular=============

for j=1:length(qc);

if mod(J,2)==
pc()=2;
else
pc()=1;
end
end
%======Tipo de Polarizacion para las

ondas de la guia de onda coaxial 1l========

for j=1:length(qcl);

if mod(J,2)==
pcl(j)=2;
else
pcl(J)=1;
end
end
Y%=======Tipo de polarizacion para las

ondas de la guia de onda coaxial 2========
for j=1:length(qc2);
if mod(J,2)==0
pc2(j)=2;
else
pc2()=1;

end

Y============ Valores de eq para la guia
de onda circular

for f=1:length(qgc)

it qc(f)==
eqc(f)=1;
else
eqc(f)=2;
end
end
%======= Valores de eq para la guia de

onda coaxial l==============(=
for f=1:length(qcl)

if qcl(f)==
eqcl(f)=1;
else
eqcl(f)=2;
end
end
%======== Valores de eq para la guia de

onda coaxial

for f=1:length(qc2)

ifT qc2(f)==
eqc2()-=1;
else
eqc2()=2;
end
end
%=======Matrices de caracteristicas=======
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A=[Fc",qc",bc",pc",eqc"];
Ar=[kc*,(kc.*R)"];

B=[Fcl",qcl",bcl”,pcl”,eqcl"];
Br=[kcl1",(kcl.*R)"];

C2=[Fc2",qc2" ,bc2",pc2*,eqc2"];
Cr=[kc2",(kc2.*R)"]1;

Eliminacion de las ondas que no
existen en la guia de onda circular

pr=[2,0,1];
pri=[1,0,2];

J=1;

for i=1:length(A)

K=isequal ([A(1,1),A(i,2),A(i,4)],pr)]isequ
al([A(, 1) ,A(1,2),A(1,4)],prl);

if K==0

fc=Fc(i);
Qc=qc(i);
Bc=bc(i);
Pc=pc(i);
Eqc=eqc(i);
Ke=kc(i);

Fcc(g)=*Fc;
Qcc(J)=Qc;
Bcc(j)=Bc;
Pcc(j)=Pc;
Egcc()=Eqc;
Kee(j)=Kc;

=i+l

end

Eliminacion de las ondas que no
existen en la guia de onda coaxial 1 ==

*length(B)

K=isequal ([B(i,1),B(i,2),B(i,4)],pr)]isequ
al([B(i,1),B(i,2),8(i,4)],prl);

if K==0

fcl=Fcl(i);
Qcl=qcl(i);
Bcl=bcl(i);
Pcl=pcl(i);
Eqcl=eqcl(i);
Kel=kc1(i);

Fccl(j)=Fcl;
Qccl(j)=Qcl;
Bccl(j)=Bcl;
Pccl(j)=Pcl;



Egqccl(j)=Eqcl;
Keecl(j)=Kcl;

J=i+1;

end
end

Eliminacion de las ondas que no
existen ===== En la guia de onda coaxial

J=1;
for i=1:length(C2)

K=isequal ([C2(i,1),C2(i,2),C2(i,4)].pr)lis
equal ([C2(i1,1),C2(i,2),C2(i,4)],prl);

it K==0

fc2=Fc2(i);
Qc2=qgc2(i);
Bc2=bc2(i);
Pc2=pc2(i);
Eqc2=eqc2(i);
Ke2=kc2(i);

Fccz2(j)=~Ffc2;
Qcc2(J)=Qc2;
Bcc2(j)=Bc2;
Pcc2(j)=Pc2;
Eqcc2(jJ)=Eqc2;
Kee2(j)=Kc2;

=+

end
end

%==Valores de caracteristicas finales ====

Fc=Fcc;
qc=Qcc;
bc=Bcc;
pc=Pcc;
eqc=Eqcc;
kc=Kcc;

Fcl=Fccl;
qcl=Qccl;
bcl=Bccl;
pcl=Pccl;
eqcl=Eqccl;
kcl=Kccl;

Fc2=Fcc2;
qc2=Qcc2;
bc2=Bcc2;
pc2=Pcc2;
eqc2=Eqcc2;
kc2=Kcc2;

AA=[Fc",qc",bc",pc",eqc"];
Ar=[kc",(kc.*R)"];
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BB=[Fcl1",qcl",bcl",pcl”,eqcl"];
Br=[kc1"];

CC=[Fc2",qc2" ,bc2",pc2",eqc2"];
Cr=[kc2"];

M=1000;
N=20;
T=10;
for i=1:N
for j=1:N
for k=1:M
11(i,j,k)=Intel(k, j)*Intel(k,i);
I5(i)=Intel(1,i1);
end
end
end
for i=1:N
for j=1:T
for k=1:M

12(i,j,.k)=Inte2(k, j)*Intel(k,i);
end
end
end

for i=1:T
for j=1:N

for k=1:M
13(i,§,k)=Intel(k,j)*Inte2(k,i);
16(i)=Inte2(1,i1);
end

end
end

for i=1:T
for j=1:T

for k=1:M
14(i,j,k)=Inte2(k,j)*Inte2(k,i);

end



end
end

%==FUNCIONES DE DEPENDENCIA RADIAL=====

function Rad=zZb(q,r)
global q bs kcc R

if g==0
eq=1;
else
eq=2;
end

Rad=sqrt(eq/pi)*1/((bs*R)"2-
gr2)*besselj(q,bs*r)/besselj(q,bs*R);

0
function Rad=Zla(q,asl,r)

global rl r2

Rad=[besselj(qg,asl*r)*bessely(q,asl*rl)-
bessely(qg,asl*r)*besselj(q,asl*rl1)]/sqrt([
besselj(q,asl*rl)/besselj(q,asl*r2)]"2-1);

0

function Rad=Z1b(q,bsl,r)

global rl r2

Rad=[besselj(qg,bs1*r)*0.5*(bessely((g-
1) ,bsl*r1)-bessely((g+1),bsl*r1))-
bessely(q,bs1*r)*0.5*(besselj((g-
1),bsl*r1)-besselj((g+1),bs1*r1))]/. ..

sqrt([0.5*(besselj((g-1),bsl*rl)-
besselj((q+1),bs1*r1))/0.5/(besselj((g-
1) ,bs1*r2)-besselj((g+1),bs1l*r2))] 2*[1-
(g/bs1/r2)"2]-[1-(q/bs1/r1)"2]);

0

function Rad=Zd2b(q,bs2,r)

global r3 r4

%global R r2

Rad=[(besselj(g-1,bs2*r)-
besselj(g+1,bs2*r))*(bessely((g-
1),bs2*r3)-bessely((g+1) ,bs2*r3))/4 - ...

(bessely(g-1,bs2*r)-
bessely(g+1,bs2*r))*(besselj((q-
1),bs2*r3)-
besselj((q+1),bs2*r3))/4]/sqrt([(besselj ((
gq-1),bs2*r3)-...

besselj ((q+1),bs2*r3))/(besselj((g-
1) ,bs2*r4)-besselj((g+1),bs2*r4))]"2*[1-
(g/bs2/r4)"2]-[1-(q/bs2/r3)"2]);

0

function Rad=Z2a(q,as2,r)

global r3 r4
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%global R r2

Rad=[besselj(q,as2*r)*bessely(q,as2*r3)-
bessely(q,as2*r)*besselj(qg,as2*r3)]/sqrt([
besselj(q,as2*r3)/besselj(qg,as2*r4)]"2-1);

(73

function Rad=zZd2a(q,as2,r)

global R r3 r4

%global R r2

Rad=[(besselj(g-1,as2*r)-
besselj(q+1l,as2*r))*0.5*bessely(q,as2*r3)
- (bessely(g-1,as2*r)-
bessely(g+1,as2*r))*0.5. ..

*besselj(qg,as2*r3)]/sqrt([besselj(q,as2*r3
)/besselj(g,as2*r4)]"2-1);
0

function Rad=Zdla(q,asl,r)
global rl r2

%global r3 ril
%global r2

Rad=[(besselj(g-1,asl*r)-
besselj(g+1,asl1*r))*0.5*bessely(qg,asl*rl)-
(bessely(g-1,asl*r)-
bessely(g+1l,asl1*r))*0.5*. ..

besselj(qg,asl*r1)]/sqrt([besselj(qg,asl*rl)
/besselj(q,asl*r2)]"2-1);

Yo=============== INTEGRALES

function In=Intel(a,b)
global qc qcl kc kcl eqc eqcl Fc Fcl pc
pcl r1 r2 R

% Fc;
% Fcl;

m=qc(a);
n=qcl(b);
ifm==n

kl=Fc(a);
k2=Fcl1(b);

pl=pc(a);
p2=pcl(b);

if kl==1 & k2==1

if (pl==1 & p2==1) | (pl==2 & p2==2)

kkl=sqgrt(eqc(a)/pi)*sqrt(eqcl(b)*pi/4)/sqr
t((kc(@)*R)N2-
qc(a)”"2)/besselj(qc(a),kc(@)*R);



In=pi*kkl/(kc(a)"2-
kcl(b)"2)*[r2*[kc(a)"2*kcl(b)*besselj(qgc(a
), kc(a)*r2)*zdib(gcl(b),kcli(b),r2)-
kcl(b)"2*kc(a)*0.5*. ..
(besselj((gqc(a)-1),kc(a)*r2)-
besselj((qc(a)+1),kc(a)*r2))*Z1b(gcl(b),kc
1(b),r2)]-
rl*[kc(a)”2*kcl(b)*besselj(qc(a),kc(a)*rl)

*7Zd1b(qcl(b),kci(b),r1)-
kcl(b)"2*kc(a)*0.5*(besselj((qc(a)-
1),kc(a)*ri1)-
besselj((qc(a)+1),kc(a)*rl))*Z1b(gcl(b),kc
1(b),r1)11;

else
1n=0;

end

elseif kl1==2 & k2==2

Yp===========caso TM-TM
if (p1==1 & p2==1) | (p1l==2 & p2==2)

kk2=sqrt(eqc(a)/pi)/kc(a)/R/bessel j((qc(a)
+1),kc(@)*R)*sqrt(eqcl(b)*pi/4);

In=pi*kk2/(kc(a)"2-
kcl(b)"2)*[r2*[kc(a)"2*kcl(b)*besselj(qgc(a
), kc(a)*r2)*zdlia(gcl(b),kcli(b),r2)-
kcl(b)"2*kc(a)*0.5*. ..
(besselj((qc(a)-1),kc(a)*r2)-
besselj((qc(a)-
1) ,kc(a)*r2))*zZ1a(gcl(b),kci(b),r2)]-
rl*[kc(a)"2*kcl(b)*besselj(qc(a),kc(a)*rl)

*7Zdla(qcl(b),kcl(b),rl)-
kcl(b)"2*kc(a)*0.5*(besselj((qc(a)-
1),kc(a)*rl)-
besselj((qc(a)+1l),kc(a)*rl))*zZ1a(qcl(b),kc
1(b),r1)11;
else

In=0;
end

elseif kl==1 & k2==2

Y%========caso TE-TM

if pl==1 & p2==1
%caso de polarizacion vertical

k3=sgrt(eqc(a)/pi)*sqrt(eqcl(b)*pi/4);
In=-
k3*pi*gc(a)*[zb(qc(a),kc(a),r2)*zZ1a(qcl(b)
,kcl(b),r2) -

Zb(gc(a) ,kc(a),r1)*Z1la(qcl(b),kcli(b),r1)];
elseif pl==2 & p2==2

%caso polarizacion Horizontal
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k3=sqrt(eqc(a)/pi)*sqrt(eqcl(b)*pi/4);

In=k3*pi*gc(a)*[zZb(qc(a),.kc(a),r2)*zZla(qcl
(b),kcl(b),r2) -
Zb(qc(a),.kc(a),r1)*Z1a(qcl(b),kcli(b),r1)];
else

In=0;
end

elseif kl==2 & k2==1

if pl==1 & p2==1
%caso de polarizacion vertical

k3=sqrt(eqc(a)/pi)*sqrt(eqcl(b)*pi/4);
In=-
k3*pi*gc(a)*[Z1b(qcl(b),kcl(b),r2)*zZa(qc(a
).kc(a),r2)-
Z1b(gcl(b),kcl(b),r1)*za(gc(a),kc(a),r1)];

elseif pl==2 & p2==2
%caso polarizacion Horizontal

k3=sgrt(eqc(a)/pi)*sqrt(eqcl(b)*pi/4);
In=k3*pi*gc(a)*[Z21b(qcl(b),kcl(b),r2)*Za(q
c(a),kc(a),r2)-
Z1b(gcl(b),kcl(b),r1)*za(gc(a),kc(a),r1)];

else

function In=Inte2(a,b)

global qc gqc2 kc kc2 eqc eqc2 Fc Fc2 pc
pc2 r3 r4 R

% Fc;
% Fc2;
m=qc(a);
n=qc2(b);

ifm==n

kl=Fc(a);
k2=Fc2(b);

pl=pc(a);
p2=pc2(b);

if kl==1 & k2==1

Y%======caso TE-TE




if (pl==1 & p2==1) | (pl==2 & p2==2)

kkl=sqgrt(eqc(a)/pi)*sqrt(eqc2(b)*pi/4)/sqr
t((kc(@)*R)"2-
qc(a)"2)/besselj(gc(a),kc(a)*R);

In=pi*kkl/(kc(a)"2-
kc2(b)"2)*[r4*[kc(a)"2*kc2(b)*besselj(gc(a
). kc(a)*r4)*zd2b(qc2(b) ,kc2(b),r4)-
kc2(b)"2*kc(a)*0.5*. ..

(besselj((gqc(a)-1),kc(a)*rd)-
besselj((qc(a)+1),kc(a)*r4))*z2b(qgc2(b),kc
2(b),rdH1-
r3*[kc(a)"2*kc2(b)*besselj(qc(a),kc(a)*r3)

*7d2b(qc2(b) ,kc2(b),r3)-
kc2(b)"2*kc(a)*0.5*(besselj((qc(a)-
1),kc(a)*r3)-
besselj((qc(a)+1),kc(a)*r3))*z22b(gc2(b),kc
2(0),r3)11;

else
end

elseif kl1==2 & k2==2

Yp==========caso TM-TM
it (pl==1 & p2==1) | (pl==2 & p2==2)

kk2=sqgrt(eqc(a)/pi)/kc(a)/R/besselj((qgc(a)
+1) ,kc(@)*R)*sqrt(eqc2(b)*pi/4);

In=pi*kk2/(kc(a)"2-
kc2(b)"2)*[r4*[kc(a)"2*kc2(b)*besselj(qgc(a
). kc(a@)*rd)*zd2a(qc2(b),kc2(b),rd)-
kc2(b)"2*kc(a)*0.5*. ..
(besselj((qc(a)-1),kc(a)*r4)-
besselj((qc(a)-
1) ,kc(a)*r4))*z2a(qc2(b) ,kc2(b),rd4)]-
r3*[kc(a)”2*kc2(b)*bessel j(qc(a),kc(a)*r3)

*7d2a(qc2(b),kc2(b),r3)-
kc2(b)"2*kc(a)*0.5*(besselj((qc(a)-
1),kc(a)*r3)-
besselj((qc(a)+1),kc(a)*r3))*z2a(qc2(b),kc
2(0),r3)11;
else

In=0;
end

elseif kl==1 & k2==2

Yp==========caso TE-TM
if pl==1 & p2==1
%caso de polarizacion vertical

k3=sqgrt(eqc(a)/pi)*sqrt(eqc2(b)*pi/4);

In=-
k3*pi*gc(a)*[zb(qc(a),kc(a),rd)*zZ2a(qc2(b)
,ke2(b),rd4) -

Zb(gc(a) ,kc(a),r3)*z2a(qc2(b),kc2(b),r3)];
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elseif pl==2 & p2==2
%caso polarizacion Horizontal
k3=sqrt(eqc(a)/pi)*sqrt(eqc2(b)*pi/4);

In=k3*pi*gc(a)*[Zb(qc(a),kc(a),rd)*zZ2a(qc2
(b),kc2(b),r4) -
Zb(gc(a),kc(a),r3)*z2a(qc2(b),kc2(b),r3)1;
else

In=0;
end

elseif kl==2 & k2==1

Yp===========caso TM-TE

if pl==1 & p2==1

%caso de polarizacion vertical
k3=sqgrt(eqc(a)/pi)*sqrt(eqc2(b)*pi/4);
In=-
k3*pi*gc(a)*[z22b(qc2(b),kc2(b),r4)*za(qc(a

).kc(a),r4)-

Z2b(qc2(b) ,kc2(b),r3)*Za(qc(a),kc(a),r3d)];

elseif pl==2 & p2==2

%caso polarizacion Horizontal
k3=sqrt(eqc(a)/pi)*sqrt(eqc2(b)*pi/4);
In=k3*pi*qc(a)*[Z22b(qc2(b),kc2(b),rd4)*Za(q

c(a),kc(a),rd)-

Z2b(qc2(b) ,kc2(b),r3)*zZa(qc(a),kc(a),r3d)];

else

function In=Inteql(a,Pha)

global
qql bbl

qcl kcl eqcl Fcl pcl rl r2

kl=Fcl(a);
pl=pcl(a);
qal=gcl(a);
bbl=kcl(a);
if kl==1



% caso de polarizacion vertical

In =
Ctel(qgcl(a),kcl(a))*kcl(a)*sqrt(eqcl(a)*pi
)/4*quad(@integl,ril,r2)*sin(gcl(a)*Pha)-
Cte2(qgcl(a),kcl(a))*kcl(a)*sqrt(eqcl(a)*pi
)/4*. ..

quad(@integ2,rl,r2)*sin(qcl(a)*Pha);

else
% caso de polarizacion horizontal

In =
Ctel(gcl(a),kcl(a))*kcl(a)*sqrt(eqcl(a)*pi
)/4*quad(@integl,rl,r2)*(-
cos(gcl(a)*Pha))-
Cte2(qgcl(a),kcl(a))*kcl(a)*sqrt(eqcl(a)*pi
)/4* .

q&ad(@integZ,rl,rZ)*(—

cos(gcl(a)*Pha));
end
else
Yp========== caso TM
if pl==1

% caso de polarizacion vertical

In = -
Ctml(gcl(a),kcl(a))*kcl(a)*sqrt(eqcl(a)*pi
)/4*quad(@integlm,rl,r2)*sin(gqcl(a)*Pha)+C
tm2(gcl(a),kcl(a))*kcl(a)*sqrt(eqcl(a)*pi)
/4% .
quad(@integ2m,rl,r2)*sin(qcl(a)*Pha);

else
% caso de polarizacion horizontal

In = -
Ctml(gcl(a),kcl(a))*kcl(a)*sqrt(eqcl(a)*pi
)/4*quad(@integlm,rl,r2)*cos(qcl(a)*Pha)+C
tm2(gcl(a),kcl(a))*kcl(a)*sqrt(eqcl(a)*pi)
/4% ..

quad(@integ2m,rl,r2)*cos(qcl(a)*Pha);
end

end

0
function

In=Intetl(a,Pha)

global qcl kcl egcl Fcl pcl rl r2
qq bb Dph

kl=Fcl(a);
pl=pcl(a);
qg=qcl(a);
bb=kcl1l(a);
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if pl==1
% caso de polarizacion vertical

In =
Ctel(qcl(a).,kcl(a))*kcl(a)*sqgrt(eqcl(a)*pi
)/4/Dph*dblquad(@integrndl,rl,r2,Pha-
Dph/2,Pha+Dph/2)-
Cte2(qcl(a),kcl(a))*kcl(a)*..-.

sqrt(eqcl(a)*pi)/4/Dph*dblquad(@integrnd3,
rl,r2,Pha-Dph/2,Pha+Dph/2);

elseif pl==2

% caso de polarizacion horizontal

In =
Ctel(qcl(a),kcl(a))*kcl(a)*sqrt(eqcl(a)*pi
)/4/Dph*dblquad(@integrnd2,rl,r2,Pha-
Dph/2,Pha+Dph/2)-
Cte2(qcl(a),kcl(a))*kcl(a)*..-.

sqrt(eqcl(a)*pi)/4/Dph*dblquad(@integrnd4,
rl,r2,Pha-Dph/2,Pha+Dph/2);

end

elseif kl==2

if pl==1
% caso de polarizacion vertical

In = -
Ctml(qcl(a),kcl(a))*kcl(a)*sqgrt(eqcl(a)*pi
)/4/Dph*dblquad(@integrndim,rl,r2,Pha-
Dph/2,Pha+Dph/2)+Ctm2(qcl(a),kcl(a))*kcl(a
)*...

sqrt(eqcl(a)*pi)/4/Dph*dblquad(@integrnd3m
,rl,r2,Pha-Dph/2,Pha+Dph/2);

elseif pl==2
% caso de polarizacion horizontal

In = -
Ctml(qcl(a),kcl(a))*kcl(a)*sqgrt(eqcl(a)*pi
)/4/Dph*dblquad(@integrnd2m,rl,r2,Pha-
Dph/2,Pha+Dph/2)+Ctm2(qcl(a),kcl(a))*kcl(a
)*...
sqgrt(eqcl(a)*pi)/4/Dph*dblquad(@integrnd4m
,r1l,r2,Pha-Dph/2,Pha+Dph/2);

end

end

0




function Ad=Ym(a,ff)
global Uo Eo Fc kc

Uo=4*pi*10°(-7);
E0=1/36/pi*10°(-9);

w=2*pi*ff;
Fc;
Kl=Fc(a);
if Ki==1

Imp=conj (w*Uo/sqrt(w 2*Uo*Eo-
kc(a)"2));

Ad=1/1Imp;

elseif K1==2

Ad=conj (w*Eo/sqgrt(w"2*Uo*Eo-kc(a)”2));
end

function Ad=Ymd(a,ff)

global Uo Eo Fc kc
d=0.127E-3;
Er=2.2;

Uo=4*pi*10"(-7);
E0=1/36/pi*10"N(-9);

w=2*pi*ff;

Fc;
Ki=Fc(a);

if Kl==1
Beta=conj (sgrt(w"2*Uo*Eo-kc(a)"2));

Betao=conj (sgrt(w"2*Uo*E0*Er-
kc(a)"2));

Zo=w*Uo/Betao;

Zc=w*Uo/Beta;

Zent=Zo*((Zc+sqrt(-
1)*Zo*tan(Betao*d))/ (Zo+sqrt(-
1)*Zc*tan(Betao*d)));

Ad=1/Zent;

elseif K1==2
Beta=conj (sgrt(w"2*Uo*Eo-kc(a)”2));
Betao=conj (sqrt(w"2*Uo*E0*Er-
kc(@)"2));
Zo=Betao/w/Eo/Er;
Zc=Beta/w/Eo;
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Zent=Zo*((Zc+sqrt(-
1)*Zo*tan(Betao*d))/(Zo+sqgrt(-
1)*Zc*tan(Betao*d)));

Ad=1/Zent;
end

0

function Ad=Ymc(a,ff)
global Uo Eo Fc kc
d=0.127E-3;
%h=2_87E-3;
h=5_49E-3;

Er=2.2;

Uo=4*pi*107(-7);
E0=1/36/pi*10~(-9);

w=2*pi*ff;

Fc;
Kl=Fc(a);
if Kl==1

Betao=conj (sqrt(w"2*Uo*Eo-kc(a)"2));
Zo=w*Uo/Betao;
Zc=sqrt(-1)*Zo*tan(Betao*h);

Betaol=conj(sqrt(w"2*Uo*E0*Er-

kc(@)"2));
Zol=w*Uo/Betaol;

Zent=Zol*((Zc+sqrt(-
1)*Zol*tan(Betaol*d))/ (Zol+sqrt(-
1)*Zc*tan(Betaol*d)));

Ad=1/Zent;
elseif K1==2

Betao=conj (sqrt(w"2*Uo*Eo-kc(a)"2));
Zo=Betao/w/Eo;
Zc=sqrt(-1)*Zo*tan(Betao*h);

Betaol=conj (sqrt(w"2*Uo*E0*Er-

kc(a)”"2));
Zol1=Betaol/w/Eo/Er;

Zent=Zol*((Zc+sqgrt(-
1)*Zol*tan(Betaol*d))/(Zol+sqrt(-
1)*Zc*tan(Betaol*d)));

Ad=1/Zent;
end
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