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Capitulo 1

Introduccion

1.1. Objetivos generales

e Disefiar arreglos reflectivos con desplazadores de fase espirafase de dos y tres
bits.

e Analizar las capacidades de escaneo de los arreglos disefiados.

1.2. Origenes

Durante el siglo pasado surgieron grandes desarrollos tecnolégicos debido en gran par-
te a los conflictos bélicos de la Primer y Segunda Guerras Mundiales. Algunos de estos
avances fueron en el desarrollo de vehiculos, aviones, barcos; otros en sistemas de co-
municaciones, principalmente inaldmbricos, asi como radares. Estas tltimas aplicacio-

nes utilizaban elementos radiadores.

Una necesidad de la época era reorientar los patrones de radiacién de las antenas, de
forma que pudieran escanear en diferentes direcciones. Asi se desarrollaron sistemas
mecanicos para darle movilidad a las antenas. El problema con esta forma de reorientar
los patrones de radiacién es que se tarda mucho en girar la estructura, esto en gran
medida por el tamafio y peso de las antenas utilizadas, ademds de que, si el mecanismo
fallaba, la antena perdia completamente su funcionalidad. Debido a estas limitaciones,
se busco otra forma de satisfacer las necesidades de escaneo y reconfiguraciéon de las
antenas. Con el avance tecnolégico y el desarrollo de la industria de semiconductores
fue posible satisfacer dichas necesidades sin las desventajas de los sistemas mecénicos

gracias a los arreglos de fase.
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Las antenas en arreglos de fase fueron utilizadas por primera vez durante la Segunda
Guerra Mundial, siendo parte de dispositivos de defensa antimisiles. En ese entonces
estos nuevos arreglos eran muy costosos, pues la tecnologia era aun muy joven, por lo

que su uso quedaba exclusivamente en tecnologia militar.

Uno de los principales retos que ha presentado esta tecnologia desde su concepciéon
son los costos asociados a su manufactura. Es por esto por lo que durante gran parte
de la segunda mitad del siglo XX sus aplicaciones fueron casi exclusivamente militares,
especificamente en sistemas de radares [1]. Los requerimientos militares son tales que,
aunque se busque la reduccién en costos, no se puede dar a cambio la funcionalidad
por un sistema mads asequible. En cambio, en los sistemas de uso civil se tienen que
cumplir ciertas caracteristicas de un producto como: precio, tamarfio, gasto energético,
mantenimiento, etc.

Debido a las dificultades que ha presentado realizar estas antenas econémicamente, se
ha optado por otras opciones durante un largo tiempo. Esto ha cambiado poco a poco
con avances tales como la alta integracién y miniaturizacién de los circuitos integrados
monoliticos de microondas (MMIC, por sus siglas en inglés).

Figura 1.1. Radar de barrido electrénico activo (AESA) Pave Paws del NORAD en
Alaska, EE.UU [2].
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1.3. Necesidad actual

Los sistemas de comunicaciones satelitales presentan ciertos requisitos en cuanto a la
movilidad de sus elementos [3]. En el espacio exterior, mover una antena fisicamente
requiere de que otra masa se mueva en direccién contraria, lo cual resulta en un gas-
to energético para reposicionar el elemento en cuestién, ademds de para mantener el
satélite en la orientacién adecuada. Por esto, una opcién que permite redireccionar los
patrones de radiacién sin mover fisicamente ningtn elemento de la antena son las an-
tenas en arreglos de fase, las cuales tienen un impacto energético inferior a las antenas

moviles.

Por otra parte, el desarrollo en las comunicaciones inaldmbricas como telefonia mévil
han llevado a que la gestioén del espectro radioeléctrico tenga una gran importancia de-
bido a las limitaciones técnicas que impiden el uso de estas tecnologias en frecuencias
mayores a las decenas de GHz. Debido a esto se crearon diversas técnicas para aprove-
char lo mejor posible el ancho de banda disponible, asi como el tiempo de transmisién
con técnicas de multiplexado en frecuencia y en tiempo o combinaciones de estas. Sin
embargo, la limitacién en el nimero de canales de comunicacién sigue siendo un pro-
blema, especialmente con la creciente conectividad que tienen los dispositivos moéviles.
Por esto se vuelve necesario tener antenas més directivas que tengan capacidad de re-
direccionar su patrén de radiacién de forma que se tenga un multiplexado por divisién

de espacio.

Ademads de esto, estas antenas toman especial importancia en los dispositivos mévi-
les modernos, especialmente en 5G, puesto que cada vez son més necesarios sistemas
MIMO de altas tasas de transmisién, las cuales se ven limitadas por el nidmero de ra-
diadores que pueden ser introducidos en un dispositivo. A frecuencias més elevadas,
menor es la distancia que se debe de tener entre antenas, por lo que se puede acomodar
un mayor nimero de estas en dispositivos que operen en regiones més elevadas del

espectro radioeléctrico.

Como se ve, las aplicaciones modernas requieren cada vez mds tasas de transmision
maés elevadas. Por tanto, se debe de tener en cuenta el teorema de Shannon-Hartley;, el

cual establece el limite teérico de la capacidad del canal de comunicacién:

C = BWlog, (1 + %) (1.1)
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Donde:

C: Capacidad del canal (bits/s)

BW: Ancho de banda disponible [Hz]

S: Potencia de la senal atil [W]

N: Potencia del ruido presente en el canal [W]

De (1.1) se observa que las variables mds sencillas de modificar para incrementar la
capacidad del canal son el ancho de banda y la potencia de la sefial de interés, pues
el ruido es inherente y solo se puede reducir utilizando técnicas especiales. De ordina-
rio se quisiera incrementar el ancho de banda, pues traerd un mayor incremento en la
capacidad del canal que si se transmitiera con potencias mds altas. Sin embargo, para
lograr esto es necesario operar en frecuencias més altas, pues las bandas anchas de fre-
cuencia estan disponibles solo en partes superiores del espectro radioeléctrico. En una
primera aproximacion, la consecuencia que trae trabajar en frecuencias mas altas puede
ser observada a partir de la férmula de Friis para un enlace suponiendo acoplamiento

perfecto en el transmisor y el receptor:

_ PTx GTx GRx/\2

AR (12)

Rx

Donde:

Pr,: Potencia en la salida del transmisor [W].

Pr.: Potencia en la entrada del receptor [W].

Gry: Ganancia de la antena transmisora [1].

GRry: Ganancia de la antena receptora [1].

A: Longitud de onda de trabajo [m].

R: Distancia entre las antenas transmisora y receptora [m].

Aumentar la frecuencia disminuye la longitud de onda de trabajo, y eso reduce en
relacién cuadrética la potencia en la entrada del receptor. Para contrarrestar esto, las
variables que se pueden modificar en (1.2) son las ganancias de las antenas y la distan-
cia entre transmisor y receptor. Tanto en sistemas satelitales como en redes celulares,

disminuir la distancia R trae como consecuencia que se deban de tener maés satélites en
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6rbita y mds radiobases, lo cual es costoso y trae consigo la necesidad de redireccionar
el patréon de radiacién de las antenas, pues los satélites ya no serian geoestacionarios.
Por tanto, las antenas parabdlicas comunes utilizadas en sistemas satelitales son inade-
cuadas para el seguimiento de los satélites con sus sistemas mecédnicos de reorientacion.
Incrementar la ganancia de las antenas tiene la desventaja de estrechar el 16bulo princi-
pal, por lo que se vuelve necesario tener la capacidad de reorientar el 16bulo principal
en cuestion de milisegundos para dar servicio a los usuarios conectados a la radiobase.

Como se ve, las necesidades actuales de mayores tasas de transmisién traen consigo
problemas en el disefio de los sistemas. Las arreglos reflectivos dan la posibilidad de
contrarrestar los efectos negativos de operar en frecuencias mas elevadas, pues permi-

ten tener ganancias mayores con la capacidad de maniobrar en el orden de milisegun-
dos.

Dentro de las ventajas que trae el uso de estas antenas estd el hecho de que los 16bu-
los secundarios se pueden suprimir considerablemente, asi como que la reorientacién
del 16bulo principal se da en el orden de milisegundos. Ademas, esta técnica de re-
direccionamiento del patréon de radiacién es mucho mas confiable y requiere menos
mantenimiento que un sistema mecanico de giro. Lo primero debido a que la falla de
un elemento radiador no destruye por completo el funcionamiento de la antena, sino
que se ve reflejado en una degradacion del patrén de radiacion; en cambio, el mal fun-
cionamiento o descompostura del sistema mecanico de giro resulta en el fallo total del

funcionamiento de la antena.

Por tales motivos, la necesidad de disefiar antenas més versatiles se vuelve imperiosa
en el mundo moderno. Entre todas las posibilidades, los arreglos reflectivos combinan
las mejores propiedades de antenas ampliamente utilizadas como lo son las parabdlicas
con la capacidad de satisfacer las necesidades de versatilidad en el patrén de radiacion,

reduciendo costos de produccién y la huella tecnolégica.

Es por esto por lo que es necesaria la investigacion y el desarrollo de esta tecnologia re-
lativamente nueva y por lo que se justifica el desarrollo del presente trabajo, pues traerd
un dinamismo sin precedentes a los sistemas de comunicaciones. Modificar el papel de
las antenas como elementos sin gran posibilidad de configuracion por elementos al-
tamente reconfigurables traerd cambios mucho méas profundos que el aumento de las
tasas de transmision. Traerd innovacion en los sistemas de comunicaciones existentes,
modificard completamente los sistemas celulares y harad posibles nuevos servicios de

telecomunicaciones que antes eran impensables.
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1.4. Resumen de capitulos

En el Capitulo 2 se abordarén las caracteristicas mas importantes de las antenas en arre-
glos de fase, asi como los diferentes tipos de arreglos que existen. Ademas, se veran las
ventajas que tienen los arreglos reflectivos sobre las antenas convencionales. Finalmen-
te, se discutirdn las caracteristicas y ventajas de los arreglos reflectivos espirafase con

respecto a otras tecnologias que permiten reorientar el 16bulo principal.

En el Capitulo 3 se analizara el estado del arte de los desplazadores de fase, incluyendo
los basados en ferrita, lineas conmutadas, lineas cargadas y distribuidos. Posteriormen-
te, se discutirdn las ventajas que tienen los desplazadores de fase espirafase sobre estas
tecnologias, justificando asi la eleccién de estos desplazadores sobre las demds opcio-

nes.

En el Capitulo 4 se describiré el proceso de disefio de tres desplazadores de fase espira-
tase con diodos p-i-n y anillos resonantes. Se analizardn las caracteristicas de reflexiéon
de los mismos, las pérdidas en cada caso y se compararan las caracteristicas de fase de

los desplazadores.

En el Capitulo 5 se analizardn las capacidades de escaneo de los arreglos reflectivos
utilizando los desplazadores de fase disefiados en el Capitulo 4. Se describiré el proce-
dimiento para medir el 4ngulo de elevacion y se discutirdn las pérdidas observadas en
cada arreglo. Finalmente, se compararan las capacidades de escaneo en los tres arreglos

reflectivos para un mismo nivel de conversioén.

En el Capitulo 6 se presentardn las conclusiones generales del presente trabajo.



Capitulo 2

Antenas en arreglos de fase

En este capitulo se presentaran las caracteristicas de las antenas en arreglos de fase, su
principio de funcionamiento, asi como de sus componentes fundamentales. Ademds,
se analizardn las ventajas y desventajas que presentan los arreglos activos y pasivos,
asi como las tecnologias en las que se basan diversos arreglos, y se prestard especial
atencién en los arreglos reflectivos, su evolucién tecnolégica, y las caracteristicas que
los hacen atractivos. Finalmente, se presentardn las limitaciones que tienen los arre-
glos reflectivos, las cuales son de especial importancia en el disefio de un sistema de

comunicaciones o de un sistema de radares.

2.1. Definiciéon

Una antena en arreglos de fase es un conjunto ordenado de elementos radiadores idén-
ticos conectados a una fuente de alimentacién a través de un sistema de distribucién
incorporado que puede contener cientos de lineas. Los radiadores se ubican en cada

uno de los nodos de una rejilla periédica que puede ser de una o dos dimensiones.

En general, los arreglos de antenas pueden ser de dos tipos dependiendo de la distri-
bucién de sus elementos: 1D o lineales, los cuales estdn conformados por elementos ra-
diadores iguales con una separacion entre ellos de forma equidistante alineados en una
sola direccion; 2D o planares, que también son conocidos como arreglos planares, pues
sus elementos radiadores estdn posicionados en el mismo plano. En cualquier caso, la
cantidad de elementos radiadores utilizados dependerd de las necesidades especificas
del sistema. Aplicaciones que requieran altas directividades utilizaran arreglos con una
mayor cantidad de elementos. Ejemplos de arreglos linear y planar se muestran en la

Figura 2.1.
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O

AAALALAX

(a

Figura 2.1. (a) Arreglo de antenas lineal. (b) Arreglo de antenas de extremos abier-
tos de gufa de onda rectangular.

p—

(b)

2.2. Principio de funcionamiento

Para direccionar el 16bulo principal, las antenas en arreglos de fase forman una radia-
cion coherente en la direccion deseada [4]. Esto se logra con una diferencia de fase en
campo radiado entre los radiadores adyascentes, la cual es conseguida con desplazado-
res de fase posicionados en cada uno ellos. Estos tltimos tienen la funcién de cambiar
la fase de la senal. Si los desfasadores funcionan correctamente, se forma un frente de
onda ortogonal a la direccién de propagacién, como se observa en la Figura 2.2 (a).
Como en todas las antenas, las antenas en arreglos de fase son reciprocas, esto es, sus

caracteristicas de radiacion en transmisién y recepcién son idénticas.

@< NN @< NN
@< NN/ AV AV
SEH < \UNNANS —E < NN
—F< SHC NN Ll
. _»@QE%%% PTL@ < AN~
@< NN I eaVe VAVAV
@< NN I eaVe VaVAS
@< NANNNS e ImUAVE VAVAN

Figura 2.2. (a) Radiacién de arreglo alineado en fase. (b) Radiacién de arreglo con
pendiente de fase.
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Una caracteristica del 16bulo principal cuando se forma una pendiente de fase entre los
elementos, como en la Figura 2.2 (b) es que este se inclina hacia los elementos que se
encuentran retrasados en fase.

2.2.1. Elementos radiadores

Los radiadores y la interaccién entre ellos tienen un gran peso en el patrén resultante
del arreglo en conjunto. Por tanto, deben de ser seleccionados cuidadosamente para
cumplir los requerimientos del sistema. Conocer la caracteristica de radiacion indivi-
dual del elemento no es suficiente para obtener la caracteristica conjunta. En los arre-
glos se presenta una interaccién electromagnética entre sus elementos, la cual no es
igual para cada uno de ellos. Los elementos mas cercanos al centro del arreglo tendran
interacciones diferentes que los mds cercanos a las orillas del arreglo, como se muestra

en la Figura 2.3.

Figura 2.3. Diferentes interacciones electromagnéticas entre elementos en un arre-

glo.

2.2.2. Desplazadores de fase

Si bien los elementos radiadores tienen un papel esencial para el funcionamiento de las
antenas en arreglos de fase, las ventajas que estas tienen sobre otro tipo de antenas no
se obtienen tinicamente gracias a estos. Los desplazadores juegan un papel fundamen-
tal que se refleja en la capacidad de la antena para maniobrar su patrén de radiacion.
Debido a su importancia, el Capitulo 3 serd dedicado a estos dispositivos. Esta seccion
solo pretende dar una idea introductoria de los desplazadores de fase. Como se des-
cribié anteriormente, para poder reorientar el patrén de radiacion, es necesario que se

asegure una diferencia de fase entre las sefiales radiadas por los elementos del arreglo.
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Esta tarea la lleva a cabo el desplazador de fase, y debe de tener en cuenta la posicién

tisica del elemento radiador al que estd conectado con respecto al transmisor.

FOTIITY

Red de alimentacion

Tx

Figura 2.4. Ejemplo de distancia entre elementos en un arreglo lineal.

En la Figura 2.4 se ejemplifica el espaciamiento entre dos elementos radiadores en un
arreglo. Esta distancia es proporcional a la longitud de onda de operacioén, por lo que el
recorrido de la sefial a través de la red de alimentacion si generard un desfasamiento de
la senal. Por tanto, el desfasador debera tomar en cuenta las diferencias de fase debido
a los recorridos individuales de la sefial hacia cada elemento radiador; de lo contrario,
la diferencia de fase entre cada elemento no generara una pendiente de fase, y destruira

el funcionamiento de la antena.

2.3. Arreglos pasivos y activos

Existen dos tipos de antenas en arreglos de fase, las activas y las pasivas. En los arre-
glos pasivos, los desplazadores de fase estan conectados directamente a los elementos
radiadores, sin pasar por algtin médulo de amplificacién. En los arreglos activos, entre
el radiador y el desfasador se tiene un médulo de transmisién y recepciéon (T/R) [5]. La

Figura 2.5 presenta los arreglos activos y pasivos.

Los arreglos pasivos tienen la desventaja de tener grandes pérdidas que incrementan
la figura de ruido en el caso de la recepcioén y reducen la eficiencia en el caso de la
transmision, pues la sefial recibida y a transmitir pasa a través del desplazador de fase
que generalmente se caracteriza por perdidas disipativas elevadas. Estas pérdidas se
dan principalmente por la necesidad de utilizar lineas de transmisién compatibles con
la fabricacién de circuitos impresos, como lo es la linea microcinta, y dependen de la
banda de frecuencias, asi como del tipo de desplazador empleado. En la banda Ka, por

ejemplo, tener pérdidas de 1 a 2 dB/cm en las lineas de transmisioén es considerado
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Figura 2.5. (a) Estructura general de un arreglo pasivo. (b) Estructura general de
un arreglo activo.

como un buen desempefio, pues de ordinario se presentan pérdidas superiores a 5 dB.
Por tanto, uno de los retos en estos arreglos es minimizar las pérdidas asociadas al
desplazador de fase. Para eso, una de las principales caracteristicas de los deplazadores
de fase es que estan disefiados para usar el nimero de bits adecuado, normalmente
fabricados en circuitos integrados de microondas (MIC, en inglés) usando dispositivos

semiconductores que soporten las altas potencias de transmision.

Una forma de sobrevenir a estos inconvenientes de los arreglos pasivos es mediante el
uso de arreglos reflectivos, pues no presentan las pérdidas provenientes de las lineas

de transmision.

Los arreglos activos amplificadores de potencia y de bajo ruido conmutados depen-
diendo del modo de operacién de la antena, transmisién o recepcion, los cuales estan
posicionados en el médulo T/R. Como estos médulos pueden compensar grandes pér-
didas provenientes de los desplazadores de fase, el disefio de estos tltimos no es tan
riguroso como en los arreglos pasivos. Los principales retos que presentan estos arre-
glos son el disefio de los amplificadores necesarios para el médulo T/R. A diferencia
de los arreglos pasivos, estos arreglos tratan de empacar el mayor nimero de bits en el
desplazador de fase, en este caso con circuitos integrados monoliticos de microondas
(MMIC, en inglés).

Cuando se disefia una antena en arreglos de fase, se deben de tomar ciertas considera-

ciones con respecto a la ganancia requerida y a la resolucién, la cual estara ligada con el
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ancho de haz del 16bulo principal. A medida que crece el tamarfio del arreglo, la direc-
tividad incrementa y el ancho de haz disminuye. Esto se puede apreciar en la potencia
isotrépicamente radiada equivalente PIR.E.

Para un arreglo pasivo

p.ir.e. = Ney PonDegtuta (1 _ |r;2) 2.1)

Para un arreglo activo

p.ir.e. = N*PyoiDectula (1 - |r[2> (2.2)

En (2.1) y (2.2), N es el nimero de elementos radiadores de un arreglo planar y D4,
es la directividad de una célula del arreglo. P, es la potencia de salida del tinico am-
plificador en el arreglo pasivo, ¢;, son las pérdidas debido a la red de alimentacién y a
los desplazadores de fase, P,,,; es la potencia de salida del amplificador conectado al
radiador en el arreglo activo, y I es el coeficiente de reflexién entre el desplazador de
fase y la antena en el arreglo pasivo, y entre el médulo T/R y la antena en el arreglo
activo. Esta aproximacion es vélida para un arreglo grande. Como se ve, la p.i.r.e. de
un arreglo activo varia de forma cuadrética con respecto al ntimero de elementos que

se tengan, mientras que para el arreglo pasivo lo hace de manera lineal.

Si bien se pudiera pensar que esta comparacion es favorable para los arreglos activos,
esto no es del todo cierto. La p.i.re. del arreglo pasivo hace referencia al arreglo en
conjunto, mientras que la del arreglo pasivo se refiere a la potencia de un solo radiador.
Esta distincién es importante puesto que P, puede estar en el orden de kW si se utilizan
generadores de alta potencia como el magnetrén, mientras que P,,,; puede estar en el
orden de Watts. En tal caso, la p.i.re. del arreglo pasivo serda més grande que la del
arreglo activo.

Por otro lado, cuando el arreglo se utilice en un receptor, las figuras de ruido de un
arreglo activo y uno pasivo serdn diferentes, pues sus componentes estdn conectados
en diferente orden. En la Figura 2.6 se muestra el diagrama a bloques de los dos tipos
de arreglos, (2.3) y (2.4) muestran las figuras de ruido equivalentes de ambos sistemas
del punto A al B, tomando en cuenta una temperatura ambiente de 290 K:

Fspasivo = Lpr + Lpr (L1x — 1) + LprL1y (Far — 1) (2.3)
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Figura 2.6. Diagrama a bloques desde la antena hasta la entrada al receptor (a) en
un arreglo pasivo (b) en un arreglo activo.

Lpr—1 Lty —1
Fsactivo = FaBr + Nerreuis Lpp——— (2.4)
ABR

Donde T4 es la temperatura equivalente de ruido de la antena, Lpr son las pérdidas del
desplazador de fase, L1y son las pérdidas debidas a la linea de transmisién, G 4pg es la
ganancia del amplificador de bajo ruido, F4pR es la figura de ruido del amplificador de

bajo ruido.

Como se ve en (2.3), el amplificador de bajo ruido (ABR) del arreglo pasivo no reduce
la figura de ruido hasta el punto B. Sin embargo, es importante recordar que posterior-
mente se agregan mezcladores con altas figuras de ruido, por lo que el ABR contribuye

positivamente a la reduccién de la figura de ruido total del sistema.

Las pérdidas de insercién del desplazador de fase y las de la linea de transmisién son
considerablemente altas, por lo que incrementan la figura de ruido total. En cambio,
como se observa en (2.4), tener el ABR directamente conectado a la antena haré que las
aportaciones del desplazador de fase y de la linea de transmisién a la figura de ruido

total se reduzcan considerablemente.

Sin embargo, una problematica que se tiene en los arreglos activos es la gran cantidad
de médulos T/R utilizados. El buen funcionamiento de una antena en arreglos de fase
depende de que las caracteristicas de amplitud y fase de los amplificadores emergen-
tes de los elementos radiadores deben ser iguales, o al menos muy parecidas. Tener
variaciones en los niveles de amplificacion y caracteristicas de fase entre los médulos
resultard en la degradacion de las caracteristicas de radiaciéon, pudiendo dar lugar a

l6bulos secundarios més grandes, menor ganancia y menores angulos de escaneo.
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2.4. Arreglos reflectivos

Existen ventajas en el uso de antenas de apertura y antenas en arreglos de fase. En
las primeras se puede tener altas ganancias de una forma sencilla; en las otras se tie-
ne una gran flexibilidad en la reorientacién del 16bulo principal, asi como capacidad
de maniobrar en milisegundos. Sin embargo, ambas antenas tienen desventajas, las de
apertura no pueden maniobrar rdpidamente mientras que las segundas tienen un alto
costo, pues necesitan una cantidad de médulos igual al niimero de elementos radia-
dores utilizados. Los arreglos reflectivos o reflectarrays combinan los principios de las
antenas de apertura y en arreglos de fase, quedandose con las ventajas que se tienen
al utilizar estos tipos de antenas. De esta forma, utilizan un reflector que permite tener
altas ganancias, pero utilizan desplazadores de fase en vez de mover la estructura por
completo para reorientar el 16bulo principal. Esta combinacién de las antenas de aper-
tura y en arreglos de fase pone por delante a los arreglos reflectivos sobre estas dos y los
hace sumamente llamativos para sustituirlas. En la Figura 2.7 se muestra un ejemplo
general de un reflectarray utilizando segmentos de guia de onda rectangular con una

antena de corneta como excitador.

.
Z
.

s

>
Z
Z
Z

A AN NN
R AN LAY

A AN AN ANNY

Figura 2.7. Pantalla reflectiva e iluminador del reflectarray.

Los arreglos reflectivos han sido altamente utilizados desde principios de este siglo de-
bido a sus caracteristicas de radiacién, bajo perfil, manufactura sencilla, alta eficiencia
y altas ganancias. Como se ve, toma caracteristicas de las antenas de apertura y las mo-
difica para obtener la flexibilidad que ofrecen las antenas en arreglos de fase, sin tener
las pérdidas asociadas al sistema de distribucién incorporado [6].

Los reflectarrays fueron desarrollados por primera vez en 1960 por Berry, Malek y Ken-
nedy, en el cual utilizaba un arreglo de 4x26 segmentos de guia de onda cuadrada
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cortocircuitados, con su alimentador, como se muestra en la Figura 2.8 [7].

Figura 2.8. Reflectarray propuesto por Berry en 1963.

Con el avance tecnolégico se han desarrollado nuevos elementos para conseguir la re-
configurabilidad de los arreglos reflectivos. Dentro de estas se tienen principalmente a
los dispositivos semiconductores y RE-MEMS [8]. En general, los elementos mas utili-
zados son de semiconductores tales como diodos PIN y diodos varactores, debido a la
madurez en estas tecnologias, disponibilidad y facilidad de fabricacion.

Por su parte, la tecnologia RE-MEMS ha sido utilizada [9]-[11] para evitar algunas des-
ventajas que tienen la tecnologia de semiconductores, pues provee bajas pérdidas en
ondas milimétrica, muy bajo consumo energético, alta linealidad y la posibilidad de
integracién monolitica [6]. Aun asi, esta tecnologia presenta claras desventajas prove-
nientes de su funcionamiento. Entre ellas est4 el alto tiempo de respuesta en compa-
racion con diodos, dificultad de funcionar correctamente en frecuencias altas y mayor
probabilidad de fallo de los elementos mecanicos. Por tanto, aunque se ha hecho un
gran avance en RF-MEMS, la tecnologia de semiconductores sigue teniendo ventajas
que la hacen mas atractiva.

Por su parte, se han hecho avances para mejorar las caracteristicas de los reflectarryas
en cuanto a limitaciones tales como el ancho de banda, debido al comportamiento re-
sonante de las estructuras utilizadas. Esta limitacién tiene consecuencias directas sobre
las aplicaciones en las que pueden ser utilizadas. Comunicaciones satelitales, asi como
redes moéviles son aplicaciones que se benefician de anchos de banda grandes. Por esto,
se han propuesto arreglos reflectivos sintonizables [12] a partir de diodos varactores y
conmutadores con pérdidas menores a 1 dB para todas las frecuencias que, si bien no
solucionan directamente el problema del ancho de banda, ofrecen un mecanismo para

cambiar la frecuencia de operacién sin perder la funcién de escaneo.
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Una forma en la que se pueden obtener multiples bandas de operacién es con es el
uso de anillos concéntricos, cada uno de los cuales esta asociado a una frecuencia de
operaciéon. Un arreglo reflectivo de doble banda fue demostrado recientemente [13], el
cual es capaz de manejar dos l6bulos principales en diferentes direcciones. La Figura

2.9 muestra la configuracién de la estructura propuesta en [13].

Incident CPW  peflected CPW
Reflected CPW x fi

f2

(a) (b)

Figura 2.9. (a) Arreglo reflectivo de doble banda basado en anillos resonantes. (b)
Geometria de un tnico elemento [13].

En las siguientes subsecciones se presentaran tres tipos de arreglos reflectivos en el
orden cronoldgico que fueron surgiendo. Los primeros, basados en guias de onda a
principios de los afios 60’s; los segundos fueron los arreglos reflectivos espirafase, en
los afios 70’s; los terceros, basados en lineas microcinta y antenas de parche, en los afios
80’s. Este orden en el que surgieron no fue ninguna casualidad, y fue asi debido a lo
problemas de disefio que se tenfan en un inicio, asi como los problemas de manufactura

y de compatibilidad con los circuitos impresos.

2.4.1. Arreglos reflectivos basados en segmentos de guia de onda

La primera vez que se introdujo el término de arreglos reflectivos o reflectarrays fue a
principios de los afios 60’s, como se dijo anteriormente. Ese arreglo estaba constituido
por guias de onda terminadas en cortocircuito y de diferentes longitudes. Sin embargo,
por las limitaciones tecnoldgicas de la época, trabajar en frecuencias altas era complica-
do [14]. Esto tuvo una repercusion directa por la relacion directa entre el tamafio de las
guias de onda y sus frecuencias de corte. Trabajar en frecuencias de microondas bajas
hacia que las guias de onda tuvieran grandes dimensiones, lo cual, a su vez, incremen-

taba el peso de todo el arreglo en conjunto. Si bien las guias de onda son de las lineas de
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transmisién que presentan menores pérdidas, esa ventaja no era suficiente para com-
pensar las desventajas en practicidad que presentaba esta tecnologia. Por esto es por lo
que no se sigui6 con el desarrollo de este tipo de arreglos reflectivos.

2.4.2. Arreglos reflectivos tipo espirafase

Como se menciond en la secciéon anterior, los elementos mads utilizados en los reflecta-
rrays son los basados en semiconductores. Debido al avance en esta tecnologia, se buscé
desarrollar arreglos reflectivos basados en ella, utilizando principalmente diodos p.i.n.
Phelan [15] fue el primero en introducir el uso de diodos como conmutadores para con-
seguir las diferencias de fase entre elementos radiadores contiguos, con el propésito de
reducir los costos de produccién. Estos primeros arreglos estaban basados en dipolos,
y posteriormente surgieron diferentes versiones con antenas de parche o compatibles

con circuitos impresos.

Supoéngase una onda de polarizacién circular (PC) izquierda propagéndose en direc-

cion z negativa:

Ei = Ep (dy+jd elkz (2.5)
Jy

Donde Ej es la intensidad de campo eléctrico, k es el nimero de onda y los vectores dy
y dy son las componentes de campo de la onda incidente de PC.

Al interactuar la onda incidente E; con el arreglo reflectivo espirafase, la onda reflejeda

se puede presentar como la suma de dos ondas [16] de polarizacién circular:

=

1. - -\ —i 1 R N
Er = SEo¢”? (T —T'g) (@x — jdy) € e 5E0 (Ta +Tp) (dx + jy) e o @e)

Donde ¢ es el dangulo de giro entre las cargas reactivas como en la Figura 2.10, T'4 y
I'g son los coeficientes de reflexion de las componentes paralela y ortogonal al eje que

contiene a las cargas reactivas.

Como se ve de la ecuacion 2.6, inicamente el primer sumando presenta un cambio de
fase proporcional al angulo de giro de las cargas reactivas. A este se le conoce como
onda controlada (OC), mientras que al segundo sumando como onda no controlada

(ONC). Es deseable reducir la ONC para que la mayor parte de la densidad de potencia
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‘l

Figura 2.10. Ejemplo de dngulo de giro entre dos celdas contiguas.

de la onda incidente se conserve en la OC. Para esto, es necesario que se cumpla la

siguiente condicion:

R, 2.7)

De (2.6) se puede observar que las tnicas variables que se pueden controlar para su-
primir la ONC sin afectar a la OC son los coeficientes de reflexionI' 4 y I'g. Es por ello
que surge la condicién 6ptima (2.6). Al cumplirse esta, todo el campo eléctrico se con-
centra en la OC, la cual formara un 16bulo principal en la direccién deseada. Ademas,
la ONC sera reflejada directamente a la antena alimentadora, tomando en cuenta una
incidencia normal de la onda incidente. Esto tltimo puede destruir el funcionamiento
de la antena, pues en un arreglo reflectivo se busca que la mayor parte de la potencia
se concentre en el 16bulo de la direccién deseada, y al no suprimir la ONC se formara

un l6bulo apuntando directamente a la antena.

La condicién (2.7) que garantiza la eliminacién del segundo término de (2.6) muestra
también las limitaciones de estas antenas en términos de ancho de banda. La diferen-
cia de fase de 180° entre los coeficientes de reflexiéon solo se consigue en la frecuencia
central de operacién, pues, como se sabe, estos son altamente dependientes de la fre-
cuencia. Atn asi, se han hecho avances para mejorar las bandas de operacién de estos

arreglos, asi como la posibilidad de trabajar en multiples bandas de frecuencia.

Una caracteristica que es 1til en el disefio de los arreglos reflectivos es que debe de for-
mar una estructura periddica, de forma que la pendiente de fase generada se mantenga
alolargo de todo el arreglo y el frente de onda de la onda reflejada se incline en un cier-
to dngulo de elevacion. Esto facilita el uso del modelo de arreglo infinito, reduciendo

sustancialmente la complejidad de las simulaciones. La Figura 2.11 muestra un ejemplo
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de un periodo completo de un arreglo espirafase. Aunque esta caracteristica no se pue-
de obtener en todos los arreglos debido al frente de onda esférico de la onda incidente,

utilizar esta aproximacién en el disefio permite la optimizar de una forma maés sencilla.

| &)
, A4

Figura 2.11. Periodo completo del arreglo reflectivo espirafase.

Los arreglos reflectivos espirafase fueron un gran salto en avance tecnolégico con res-
pecto a los arreglos basados en guias de onda. Su fabricacién es mucho mds econémica
y compatible con tecnologia de circuitos impresos. Ademads, permiten integrar un gran
nimero de cambios de fase en el arreglo, asi como la posibilidad de reorientar electré-
nicamente el patrén de radiacién con tiempos de respuesta en el orden de microsegun-
dos mediante el control de los elementos espirafase utilizando diodos, pues el tiempo

de conmutacién de estos tltimos estd en el orden de los nanosegundos.

2.4.3. Arreglos reflectivos de microcinta

Como se ha visto en las anteriores secciones, la popularidad de los circuitos impresos
en la electrénica debido a su facilidad de fabricacién ha encaminado un parte impor-
tante del desarrollo tecnolégico, incluyendo los sistemas de comunicaciones o radares.
El primer arreglo reflectivo basado en microcinta fue utilizado por Malagasi [17] en
1978. Sin embargo, el primer intento de analizar esta tecnologia fue llevado a cabo por
Montgomery [18] en ese mismo afio. Como es bien sabido, el andlisis de la interac-
cién electromagnética con estas estructuras es complicado pues requiere conocer las
corrientes que corren por el arreglo. En la época era complicado resolver las ecuaciones
integrales asociadas a estas estructuras debido a las limitaciones de procesamiento. En

la Figura 2.12 se muestra un ejemplo de este tipo de arreglos.

Aunque esta tecnologia surgié después que los arreglos reflectivos espirafase, esto no
significa necesariamente que presente mejores caracteristicas que los tltimos, puesto
que el uso de lineas de transmisién microcinta conectadas a cada elemento radiador

incrementa las pérdidas del sistema dependiendo de la frecuencia en que se opere.
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Figura 2.12. Arreglo reflectivo basado en microcinta [14].

Aun asi, esta tecnologia puede ser aprovechada por los arreglos espirafase, pues su
fabricacion es barata y sencilla de realizar. Por tanto, una opcién que resulta atracti-
va es disefiar arreglos reflectivos con conmutadores semiconductores que puedan ser

tabricados con esta tecnologia.

2.5. Limitaciones de las antenas en arreglos de fase

Una de las limitaciones mas grandes que presentan las antenas en arreglos de fase es
la dificultad de compensar el retraso de la onda esférica incidente en los extremos del
arreglo, pues su recorrido es mayor en esos puntos. Ademads, existen otros problemas
como el estrecho ancho de banda debido a los componentes y la naturaleza resonan-
te de las estructuras utilizados. Se ha trabajado en este aspecto utilizando algoritmos
genéticos [19] para optimizar arreglos periddicos, y estructuras como fractales [20] pa-
ra lograr una buena supresién de l6bulos laterales en mayores anchos de banda para

angulos de elevacion de 60°.

Ademés, sin importar el tipo de arreglo que se esté utilizando, una limitacién que pre-
sentan las antenas en arreglos de fase son los angulos de escaneo que se pueden alcan-
zar. Esto se debe en parte a la maxima distancia entre elementos que es permitida sin
que ocurra solapamiento (aliasing) en espacio, lo cual es una extension directa del teo-
rema de Nyquist para la frecuencia de muestreo. Permitir distancias entre elementos
mayores a %AO trae como consecuencia la formacién de 16bulos secundarios con la mis-
ma ganancia que el 16bulo principal. La condicién (2.8) sobre el méximo espaciamiento
entre elementos en un arreglo lineal se debe cumplir para que los 16bulos secundarios

mas cercanos estén en el horizonte:
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& < —1. (2.8)

Ag — 14 sinfy
Si de esta desigualdad se toma el caso de la igualdad y se tiene un espaciamiento d de
%AQ, se podrd hacer un escaneo completo, esto es, 8p=90°. En cambio, si se incrementa
la separacién entre los elementos, por ejemplo, a %/\0, el maximo dngulo de elevacién
permitido sin que aparezcan l6bulos secundarios es 6p=30°. Como se ve, incrementar de
esta forma el tamafio del arreglo, aunque contribuye al incremento de ganancia, reduce
sus capacidades de escaneo. Escanear en dngulos de elevacion superiores al permitido
traerd una tendencia negativa en la ganancia del arreglo, pues la potencia se distribuira

en mas de un lébulo.

2.6. Conclusiones

En este Capitulo se presentaron las antenas en arreglos de fase, las caracteristicas que
las componen, asi como los tipos de arreglos activos y pasivos. Ademads, se presentaron
los arreglos reflectivos y como se han desarrollado en el tiempo.

En especial, los arreglos reflectivos espirafase han presentado grandes ventajas sobre
los demas, principalmente la ausencia de la modulacién parésita de magnitud y errores
de fase pequefios. Esto aunado a la posibilidad de utilizar tecnologia compatible con
circuitos impresos y bajas pérdidas debido a la ausencia de sistemas de distribucién

corporativos.

A continuacién, se presenta un resumen de las conclusiones mds importantes del Capi-

tulo:

e Las antenas en arreglos de fase mitigan las desventajas de utilizar antenas para-
bélicas con movimiento mecanico. Sus elementos constitutivos son el elemento
radiador y el desplazador de fase.

e Los arreglos reflectivos tienen las ventajas de las antenas en arreglos de fase y de
las antenas parabdlicas, pues tienen altas ganancias y facilidad de reorientar el

patrén de radiacion sin mover mecdnicamente su estructura.

e Los arreglos reflectivos sobrevienen las desventajas que se tienen al utilizar arre-
glos pasivos.
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Los arreglos reflectivos espirafase presentan mejores caracteristicas para reorien-

tar al patréon de radiacién que los arreglos basados en guias de onda.

Los dispositivos semiconductores como diodos permiten tener una mayor con-
tiabilidad de los arreglos reflectivos, en comparacién con otras tecnologias como
RF-MEMS.

Los arreglos reflectivos espirafase compatibles con tecnologia de fabricacién de
circuitos impresos traen las ventajas de ser facilmente fabricados, mitigando las

pérdidas de los arreglos de microcinta.

Es complicado alcanzar angulos de escaneo mayores a 60° debido principalmen-
te a la interaccién mutua entre los elementos del arreglo, asi como el patrén de

radiacién de los elementos que lo conforman.



Capitulo 3

Estado del arte de los desplazadores de

fase

3.1. Definiciéon

Un desplazador de fase es un dispositivo pasivo o activo capaz de ocasionar un cambio
de fase una onda electromagnetica (OEM) que pase a través de él. Existen diferentes
formas en las que esto se puede conseguir como: mayor recorrido de la OEM, cambio
de la velocidad de fase de la OEM vy utilizando el principio de Fox de cambio de fase.

La representacion mds bésica de estos dispositivos se muestra en la Figura 3.1.

1 2

Figura 3.1. Representacién bésica de un desplazador de fase de dos puertos.

El desplazador de fase ideal se describe por su matriz de dispersién S de 2x2:

S:[ 0 e—ﬂmz] 61)

g_j $21 0

De la ecuacion (3.1) es notable que, si ¢12 = ¢»1, el desplazador de fase es reciproco,
esto es, sin importar si la OEM se propaga del puerto 1 al 2 o vicecersa, el desfase en la
salida es el mismo. Si bien esta matriz de dispersion es en primera instancia ttil para
entender el funcionamiento de un desplazador de fase, es necesario tener en cuenta que
los desplazadores reales tienen pérdidas.
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Ademas, es necesario mencionar que la ecuacién (3.1) no corresponde en todos los ca-
sos al desplazador de fase de la Figura 3.1. Esto es debido a que, dependiendo de la
tecnologia utilizada, las reflexiones pueden ser considerables, haciendo que S11 y S
no sean nulos.

Las caracteristicas de las antenas en arreglos de fase descritas en el capitulo anterior se
deben principalmente a los desplazadores de fase. Una forma en la que se caracteriza
el ndmero de cambios de fase que pueden realizar estos dispositivos es el nimero de
bits n que lo componen, con cambios de fase permitidos A¢ como se muestra a conti-

nuacion:

A¢:3§S,1§n§N (3.2)

Suponiendo que se tiene un desplazador de 4 bits, utilizando la ecuacién (3.2), los cam-
bios de fase permitidos son multiplos enteros de 22.5°, habiendo hasta 16 posibilidades

de fases en total.

3.2. Tipos de desplazadores de fase

Al igual que ocurre en los arreglos reflectivos, los desplazadores de fase han evolucio-
nado conforme a las necesidades de los sistemas, frecuencias de operacién y compa-
tibilidad con tecnologias populares. En esta seccién se presentardn diferentes tipos de

desplazadores de fase, asi como sus caracteristicas.

3.2.1. Desplazadores de fase de ferrita

Los primeros desplazadores de fase utilziados fueron basados en la ferrita. Este mate-
rial permite modificar la caracteristica de propagaciéon de ondas electromagnéticas que
se propagan en guias de onda que utilizan ferritas [21]. Estas modificaciones son po-
sibles en frecuencias de microondas gracias a la variacién de campos magnetostaticos
y pueden ser en: fase, polarizaciéon y pérdidas. Debido a la capacidad de rotar en fase
las ondas electromagnéticas con bajas pérdidas de insercién, tan bajas como fracciones
de decibel, los desplazadores de fase de ferrita han sido ampliamente utilizados en la
banda X para radares de alta potencia. La versatilidad que presentan estos materiales
resulta préctica por la posibilidad de variar los campos magnéticos por medios eléctri-

cos, lo que permiti6 tener tiempos de respuesta en el orden de ys.
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Uno de los principios de funcionamiento mads utilizados en los desplazadores de fa-
se de ferrita es el efecto Faraday. Cuando la onda transversal electromagnética (TEM)
se propaga dentro de la guia de onda de ferrita en la misma direccién que el vector de
magnetizacion, el plano de polarizacién de la onda rota a medida que esta avanza a tra-
vés de la guia. Debido a que el material es anisotrépico, debido a la direccién del campo

magnetostatico presente, los desplazadores de ferrita son, regularmente, no reciprocos.

Existen diferentes tipos de desplazadores de fase basados en ferrita, los cuales pueden
ser clasificados de la siguiente forma [22]:

e Reciprocos y no reciprocos: En el caso de los reciprocos, se tiene un cambio en
fase igual independientemente de la direccién de propagaciéon de la OEM. En
cambio, los no reciprocos presentan cambios de fase diferentes, segtin la direcciéon

de propagacion.

e De alimentacién continua y de cerrojo: Los de alimentacién continua necesitan
una corriente de control continua, mientras que los de cerrojo solo necesitan ser

excitados con una corriente cuando se quiere ejecutar un comando.

e Analogos y digitales: Los andlogos permiten realizar cambios de fase continuos
a través de la corriente de excitacién. Los digitales permiten realizar cambios de
fase discretos entre las secciones del desplazador, teniendo estados como (3.2)

segln el namero de bits del dispositivo.

En la Figura 3.2 (a) se muestra un desplazador de fase de ferrita no reciproco de cuatro
bits. Como se observa, cada segmento de la guia de onda tiene un tamafio diferente,
en concordancia con el bit y el desfase que se puede generar al pasar la OEM a través
estos. Para obtener un dispositivo reciproco se pueden disponer frente a frente dos
desplazadores de fase no reciprocos idénticos, como se muestra en la Figura 3.2 (b),
alinedndolos de tal forma que el campo magnetostético longitudinal presente en cada
uno de ellos apunte en direccién contraria. A partir de la mitad de los afios 70’s, estos
ultimos han sido utilizados ampliamente en diversas aplicaciones militares entre las
bandas S y X. Su popularidad se debi6 principalmente a su desempefio y a la facilidad
de cambiar los controladores de semiconductores cuando se dafiaban [23].

Posteriormente, a partir de los afios 80’s, con la popularidad de la tecnologia compatible
con circuitos impresos, se buscé disefiar desplazadores de fase de microcinta. Ademas,

las desventajes tales como peso, costo y dimensiones que presentan los dispositivos
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Figura 3.2. (a) Desplazador de fase de 4 bits de ferrita [24]. (b) Desplazador de fase
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basados en guia de onda fueron decisivas para el cambio a esta tecnologia. Se han rea-
lizado desplazadores con capacidades de giro de 309° en una longitud de onda [26], los
cuales tienen puedes ser utilizados en antenas en arreglos de fase.

Mas recientemente, se han disefiado desplazadores de fase analdgicos/digitales, alter-
nando el funcionamiento de una linea microcinta como tal y como guia de onda a partir
de la conmutacién de diodos pin [27], como se muestra en la Figura 3.3. El control digi-
tal se tiene controlando el paso de corrientes reactivas por los diodos pin, si se tienen en
estado cerrado, la secciéon se comporta como una guia de onda, y si se tienen en estado
abierto, mantiene su funcionamiento como linea microcinta. Estos cambios alternan la
constante de fase de la OEM, obteniendo asi una diferencia de fase de 100° /pit. El control
analdgico se consigue mediante la variacion de la intensidad campo magnetostatico Hy,
con lo que se tiene una diferencia de fase de 16°/mT.
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Figura 3.3. Desplazador de fase analdgico/digital de ferrita para antenas en arre-
glos de fase [27].

En general, para sistemas modernos en arreglos de fase, los desplazadores de ferrita
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presentan ciertas desventajas, principalmente inestabilidad térmica, pues sus parame-
tros dependen fuertemente de la temperatura. Ademads, necesitan de calibracién indivi-
dual debido a la dificultad de fabricar muchos dispositivos con las mismas propiedades
magnéticas y, en la mayoria de los casos, disefiar este tipo de desplazadores compati-

bles con tecnologia de circuitos impresos presenta un reto.

3.2.2. Desplazadores de fase de lineas conmutadas

Una forma en la que se puede conseguir el retraso en fase es mediante diferencias de
recorrido. Los desplazadores de fase de lineas conmutadas basan su funcionamiento en
esta forma de conseguir diferencias de fase. En la Figura 3.4 se muestra un esquema de
este tipo de desplazadadores.

Brazo de referencia

Z, 0
Z, 0+A0

Brazo de retraso

Figura 3.4. Esquema bésico de desplazador de fase de lineas conmutadas.

Conmutando entre las lineas de transmisién se cambia la longitud eléctrica que las
OEMs recorren dentro del desplazador de fase. Existen diferentes tecnologias que pue-
den ser utilizadas para realizar la conmutacién, como componentes RE-MEMS y diodos
pin, siendo los segundos los mas utilizados debido a su disponibilidad y su capacidad
de trabajar en frecuencias altas.

Estos desplazadores de fase pueden realizarse con cualquier linea de transmisién, por
lo que es posible su disefio en lineas compatibles con circuitos impresos, como la micro-
cinta. Se han realizado desplazadores de fase compactos de linea conmutada basados
en microcinta [28] que trabaja en bandas comerciales de GSM y Wi-fi, como se muestra
en la Figura 3.5. En este disefio se utilizaron diodos pin para conmutar entre los brazos
de diferente longitud eléctrica.

Las desventajas de este disefio es que, a pesar de ser compacto, existe un limite en el

tamafio que puede tener el dispositivo debido a diferentes factores: en primer lugar, el
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Figura 3.5. Desplazador de fase de linea conmutada basado en microcinta [28].

principio de funcionamiento exige que se tengan longitudes comparables con la longi-
tud de onda de trabajo; en segundo, tener muy cerca las lineas microcinta traerd como
consecuencia un acoplamiento mutuo entre estas, lo que degradaré la caracteristica del
dispositivo.

Por otro lado, se han propuesto mejoras a este tipo de desplazadores [29] colocando dos
stubs terminados en circuito abierto en paralelo con la linea de retraso. De esta forma,
se un desplazador de 90° que trabaja en la banda de 14 a 16 GHz con +2° de desviacién
de fase. Una fotografia de este disefio se muestra en la Figura 3.6.

Figura 3.6. Fotograffa del desplazador de fase de 90° propuesto en [29].

Aun cuando este desplazador puede trabajar en un rango amplio de frecuencias, pre-
senta desventajas mas acentuadas en el tamafio del dispositivo, debido a los stubs co-
nectados en paralelo. Realizar un desplazador de un nimero elevado de bits presen-

tarfa retos para mantener el dispositivo compacto sin que haya acoplamiento mutuo
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entre las lineas microcinta.

En general, las desventajas que se pueden observar hasta ahora de estos dispositivos es
el estrecho ancho de banda, pues las dimensiones fisicas de estos estdn dadas con res-
pecto a una longitud de onda de referencia. Aunque se tengan formas para incrementar
el ancho de banda de estos desplazadores, estas soluciones vienen con la consecuencia
de dimensiones més grandes. Ademds, como ya se dijo anteriormente, estos disposi-
tivos tienen un fuerte limite en la miniaturizacién que se puede tener, puesto que las
diferencias de fase se consiguen retrasando temporalmente a las OEM, haciéndolas re-
correr mayores distancias. Suponiendo que se tengan dimensiones fisicas de estos dis-
positivos de una longitud de onda, en un arreglo plano se deben mantener distancias
entre elementos radiadores de 1/2A, por lo que acomodar los desplazadores de fase en

cada elemento radiador es un reto de disefo.

3.2.3. Desplazadores de fase de lineas cargadas

Existen otros tipos de desplazadores de fase basados en lineas de transmisién. En lu-
gar de conmutar entre lineas de transmisién de diferente longitud eléctrica, se puede
conmutar entre diferentes cargas, las cuales provocardn cambios de fase en la sefial que
se propaga por la linea de transmision. La configuracién basica de estos desplazadores
se muestra en la Figura 3.7. Una caracteristica importante de estos dispositivos es que
las cargas deben de ser puramente reactivas, de lo contrario se tendran grandes pérdi-
das. Como los elementos mas comunes utilizados en las cargas susceptivas son stubs,

el ancho de banda de estos desplazadores no es muy grande.

— iy —]
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Figura 3.7. Configuracién basica de un desplazador de fase de linea cargada [24].

Se han realizado desplazadores de fase de linea cargada capaces de trabajar en mul-
tiples bandas de frecuencia. Un ejemplo de estos es el desplazador de fase de 45° de

doble banda [30] con pérdidas por insercién menores a 1.1 dB, el cual opera en 900
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MHz y 1800 MHz, con bandas relativas de 10 % en ambos casos. La topologia de este
dispositivo se muestra en la Figura 3.8. Conmutando entre las susceptancias Y7 y Y», se

incrementa o disminuye la fase, siendo la fase de insercién sin carga de 90°.

E]Y.,.

loaded with Y1

o,

Figura 3.8. Topologia y diagrama vectorial de desplazador de fase clase III de
doble banda [30].

Un problema con este tipo de desplazadores de fase es el ancho de banda en el que
pueden trabajar [31], y la dificultad de utilizar cargas diferentes a stubs en frecuencias
altas, debido a la frecuencia de resonancia propia de capacitores e inductores.

Por otra parte, se han realizado desplazadores de fase de lineas cargadas con conmuta-
dores RE-MEMS capacitivos capaces de operar en anchos de banda més grandes, obte-
niendo cambios de fase de 15°, 30° y 45° [32]. En la Figura 3.9 se muestra el esquema de
este desplazador de fase de dos bits.

Aun cuando este disefio permite trabajar en un ancho de banda de 500 MHz en 9 GHz,
las pérdidas de insercién son de hasta -2.5 dB, debido principalmente a la alta resistivi-
dad del sustrato utilizado.

RF OUTPUT

Figura 3.9. Desplazador de fase de bits con cargas MEMS capacitivas [32].
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Si bien los desplazadores de fase de linea cargada proveen de una forma sencilla de
obtener cambios de fase, estos no pueden ser muy grandes. Ademds, para mejorar el
desempefio de estos desplazadores de fase, es necesario separar las cargas una de otra
una longitud eléctrica de 90°, de forma que se tengan los anchos de banda mds grandes
con las menores pérdidas de insercion. En las antenas en arreglos de fase es necesario
que los desplazadores de fase sean compactos y deseable que estos provean multiples
valores de fase, esto es, que sean de una cantidad de bits n grande. Con este tipo de
desplazadores es complicado conseguir esto tltimo sin incrementar en gran medida su

tamano.

3.2.4. Desplazadores de fase distribuidos

En las lineas de transmision, la velocidad de fase es funcién de la capacitancia e induc-
tancia por unidad de longitud. Un cambio en la velocidad de fase traerd un desfase
diferente de la OEM al propagarse por la linea de transmisién. En la préctica es mas
comun modificar la primera variable, distribuyendo las capacitancias periédicamente
en la linea de transmisién, con distancias entre elementos mucho menores a la longitud
de onda, y se pueden tener en este sentido analégicos y digitales, dependiendo de si
la variacién de la capacitancia es continua como con varactores, o si se conmuta en-
tre distintos elementos. En la Figura 3.10 se muestra el esquema basico de este tipo de
desplazadores de fase.

d<<h
Z,B <>
*—| = o o e
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Figura 3.10. Esquema bésico del desplazador de fase distribuido.

Un ejemplo reciente de desplazador de fase distribuido analégico con cambios de fase
de 538° por cm [33]. Este dispositivo consta de una linea coplanar cargada de capacito-
res varactores MEMS para variar la capacitancia agregada C; a la linea de transmision,
logrando pérdidas de 1 dB por cada 170° de cambio de fase en 40 GHz. Una pequefia
seccion del dispositivo se muestra en la Figura 3.11.
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Figura 3.11. Desplazador de fase analégico con capacitores MEMS [33].

Se han realizado esfuerzos para reducir las pérdidas de insercion en estos dispositivos,
utilizando lineas coplanares cargadas con diodos varactores [34]. Este dispositivo con-
sigue realizar cambios de fase de hasta 360° en 20 GHz con pérdidas de insercién no
mayores a 4.2 dB. El esquema del desplazador de fase se muestra en la Figura 3.12.
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Figura 3.12. Desplazador de fase distribuido con diodos varactores [34].

Si bien estos desplazadores utilizan tecnologia compatible con circuitos impresos, pre-
sentan facilidad de fabricacion monolitica y utiliza elementos cuyas tecnologias estan
maduras hoy en dia, una problemadtica que tienen es consecuencia de su principio de
operacién. Al variar la velocidad de fase en toda la linea de transmisién, también se
modifica su impedancia caracteristica, lo cual viene acompafiado de desacomplamien-
tos y reflexiones no deseadas tanto con la antena como con el amplificador al que se
conecta. Estas alteraciones hacen indispensable el uso de acopladores de impedancia
a la entrada y salida del desplazador, De esta forma, si se quiere disefiar una antena
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en arreglos de fase, serd necesario agregar una gran cantidad de elementos para evitar

pérdidas por reflexiones debido a desacoplamientos.

3.3. Desplazadores de fase espirafase con diodos p-i-n

Los desplazadores de fase espirafase y los diodos p-i-n presentan caracteristicas por se-
parado y en conjunto que deben de ser abordadas. Primero se analizardnlas caracteris-
ticas individuales de los diodos p-i-n, luego las de los desplazadores de fase espirafase
y finalmente las caracteristicas que se tienen cuando se disefia un desplazador de fase

espirafase con anillos resonantes y diodos p-i-n (ARDP).

3.3.1. El diodo p-i-n

El diodo p-i-n consiste en la unién de tres regiones: las regiones dopadas p y n, y la
region intrinseca de silicio, la cual puede estar dopada débilmente de material tipo p o
n. En la Figura 3.13 se muestra un esquema bésico del diodo p-i-n. En las frecuencias de
microondas, el diodo p-i-n funciona esencialmente como un corto circuito o un circuito
abierto al ser polarizado correctamente en CD. Debido a este funcionamiento, el tipo
de desplazadores de fase que estos diodos pueden proveer es de cardcter digital, pues
solo pueden conmutar entre encendido y apagado.

— Pl 1| N

Figura 3.13. Diagrama del diodo p-i-n

En el caso de polarizacion directa, Figura 3.14 (a), el diodo p-i-n puede ser representado
como una resistencia R fr la cual tiene valores comunes entre 0.5 () y 5 (). Cuando el
diodo estd en polarizacién inversa, el diodo puede ser representado como un circuito
RC en paralelo, Figura 3.14 (b), con resistencias en el orden de k() y capacitancias en el
orden de fracciones de pF.

Las pérdidas que los diodos introducen a los desplazadores de fase dependen de la
transformacion de sus impedancias. Asi, en general, dependen de los pardmetros del

diodo en ambos estados, abierto y cerrado.
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Figura 3.14. Circuito equivalente del diodo p-i-n (a) en polarizacién directa. (b) en
polarizacién inversa.

Por otro lado, como ya se dijo anteriormente, los diodos pueden cambiar de estado
encendido a apagado muy rdpidamente. En el caso de diodos de arsenurio de galio
(GaAs) en unos cuantos nanosegundos, mientras que para los diodos de silicio (5i) en
decenas de nanosegundos. Esto es una caracteristica excelente para reorientar el patrén

de radiacién en los arreglos reflectivos.

3.3.2. Desplazadores de fase espirafase

Los desplazadores de fase espirafase basan su funcionamiento en el principio de Fox
para cambio de fase en una onda de polarizacion circular. Las caracteristicas de estos
desplazadores se pueden obtener analizando este principio. Como ya se mencioné en
el Capitulo 2, una onda de polarizacién circular incide directamente sobre el arreglo
reflectivo, de forma que se tenga un desfase de 180° entre las componentes ortogonales

que componen la onda de polarizacion circular, cumpliendo asi la condicién (2.7).

3.3.2.1. Principio de funcionamiento

Como ya se sefiald, los desplazadores de fase espirafase o giratorios se basan en el prin-
cipio de Fox. Para ejemplificarlo, se tomara en cuenta la guia de onda circular (GOC) de
longitud A¢ /4 terminada en corto circuito, con un dipolo de A /2 ubicado al inicio de la
GOC, como se ve en la Figura 3.15 (a). En esta se observan las componentes de la OEM
de PC izquierda que se propagan en direccion z negativa. Cuando la OEM paralela al
dipolo (en color azul) incide en la GOC, siente un corto circuito al interactuar con el di-
polo y se refleja con un coeficiente de reflexionI'y = —1. La OEM del eje BB’, ortogonal
el eje AA’ del dipolo, no siente la presencia de este y recorre la GOC perdiendo una fase

de 90°. Al encontrarse con la pared metalica, corto circuito, se refleja con un coeficiente
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de reflexion I' = —1 y recorre nuevamente la GOC perdiendo una pase de 90°. Al salir
de la GOC, la OEM en naranja tiene un coeficiente de reflexion I's = 1 garantizando as{
la condicién (2.7). En la Figura 3.15 (b) se muestra el recorrido de las OEM descrito.

| A4 |
B : >
N
R -90°
A A’ D r= =1
%
[ =1[90°
B’ 2
(a) (b)

Figura 3.15. (a) Vista frontal de guifa de onda circular con dipolo de A/2 en el me-
dio. (b) Diagrama de recorrido de las componentes de la OEM incidente paralela
y ortognal al eje del dipolo de guia de onda rectangular.

Al cumplirse tal condicién, la onda reflejada E, de la ecuacién (3.3) es tinicamente la

onda con un desfase dos veces mayor al &ngulo de giro ¢ entre las cargas reactivas:

Este principio de funcionamiento trae las ventajas de tener errores de fase pequefios
y tener una baja modulacién de amplitud, debido a que, independientemente del nu-
mero de bits del desplazador de fase, las OEMs no se propagan a través de lineas de
transmision de diferentes longitudes, en comparacioén con otros desplazadores de fase

como de lineas conmutadas.

La figura de mérito de este tipo de desplazadores es conocida como factor de conver-
sion L. Este factor es la relacién entre la potencia de la OC de la ecuacién (3.3) y la
potencia de la OEM de PC izquierda incidente sobre el desplazador de fase. No cum-
plir adecuadamente con la condicién (2.7) hard que L. disminuya, pues parte de la
potencia incidente se convertird en la ONC, la cual se desea suprimir.

Se ha demostrado un buen desempefio de los desplazadores de fase spirafase con ani-
llos resonantes [35] con un factor de conversién mejor que -1 dB para dngulos de es-
caneo de hasta 45°, aprovechando hasta el 80 % de la potencia de la onda incidente, lo
cual es més de lo que otras tecnologias pueden aprovechar. La Figura 3.16 muestra es
el esquema de este tipo de desplazadores.
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Figura 3.16. Desplazador de fase espirafase con anillos resonantes [35].

Una caracteritica interesante de estos deplazadores y que es consecuencia del principio
de funcionamiento es que la profundidad total del desplazador es de aproximadamen-
te /\g/ 4. Esto aunado a que naturalmente pueden funcionar a la vez como radiadores
si la OEM incidente es emitida por una antena alimentadora, permite formar arreglos
reflectivos con relativa facilidad y menos componentes. Si se utilizara, por ejemplo,
un desplazador de fase de las tecnologias descritas anteriormente, seria necesario co-
nectarlos a una antena, lo cual imcrementaria el costo de produccién al mismo tiempo
que el tamafio total del arreglo. Por esta razén, junto con las caracteristicas descritas,
los desplazadores de fase espirafase son una eleccién excelente para disefiar arreglos

reflectivos.

3.3.3. Desplazadores de fase espirafase con anillos resonantes y dio-
dos p-i-n

Se han realizado modelos utilizando diodos p-i-n como las cargas reactivas [36] en des-
plazadores de dos bits de este tipo, obteniendo un factor de conversién mejor a -3.5 dB
de 10 a 12 GHz para angulos de escaneo de hasta 60°. Se utilizan 4 parejas de diodos p-i-
n para tener las 4 posiciones angulares correspondientes a los dos bits del desplazador,
en una configuracién 2 abiertos, 6 cerrados. En la Figura 3.17 se muestra el esquema de

este desplazador de fase de dos bits.

Las ventajas que traen estos desplazadores son un conjunto de las ventajas individuales
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“small” cell “large” cell

Figura 3.17. Esquema de desplazador de fase de dos bits basado con anillos reso-
nantes y diodos p-i-n como cargas reactivas [36].

de los desplazadores de fase espirafase y de los diodos p-i-n. Por un lado, el comporta-
miento de los diodos p-i-n en frecuencias de microondas permite utilizarlos como con-
mutadores rdpidos y confiables, ademds de que pueden manejar altas potencias. Ade-
mas, debido a que la tecnologia de semiconductores ya estd bien establecida, el costo
de estos elementos es bajo y su disponibilidad es alta. Por otro lado, utilizar el principio
de espirafase permite tener arreglos completos no tan grandes, pesados y costosos en
comparacion con las tecnologias analizadas anteriormente. Por su parte, los anillos re-
sonantes son una opcién atractiva para disefiar un desplazador de fase espirafase, pues
son compatibles con fabricacién de circuitos impresos y permiten acomodar de forma

sencilla los elementos espirafase, esto es, los diodos p-i-n.

3.4. Conclusiones

En este Capitulo se presentaron diferentes tecnologias utilizadas en los dltimos afios
para el disefio de desplazadores de fase. Cada una de estas tecnologias presenta sus
ventajas y desventajas, pero hay una que presenta mejores caracteristicas en términos
de miniaturizacion, reduccién de huella tecnolégica y ausencia de modulacién pardsita

de amplitud, los desplazadores de fase espirafase.

Estos desplazadores, como se vio, se pueden miniaturizar, y han presentado las pérdi-
das de insercién més bajas comparadas con las demas tecnologias. El sistema de control
se puede manejar desde la parte trasera de los desplazadores, lo cual facilita su imple-
mentacion, y es més sencillo fabricarlos con poca diferencia en sus caracteristicas que,

por ejemplo, los desplazadores de ferrita.
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Es por estas caracteristicas que los disefios presentados en el Capitulo 4 estan basados

en desplazadores de fase espirafase con diodos p-i-n.

A continuacién se presenta un resumen de las conclusiones mas importantes del Capi-

tulo:

e Los desplazadores de fase son esenciales para el funcionamiento de las antenas

en arreglos de fase.

e Los desplazadores de ferrita presentan las desventajas de no estar basados en tec-
nologias de circuitos impresos, ademas de la dificultad de fabricar gran cantidad

de ellos con mismas las mismas propiedades intrinsecas.

e Los desplazadores de fase de lineas conmutadas son sencillos de realizar, pero
presentan la desventaja de tener gran modulacién de amplitud debido a las dife-
rentes pérdidas dependiendo del recorrido que hagan las OEM.

e Los desplazadores de fase de lineas cargas presentan las desventajas de trabajar
en bandas muy pequefas debido a su disefio, de forma que no se tengan muchas
pérdidas por retorno. Esto aunado al hecho de que las secciones individuales solo

funcionan hasta diferencias de fase de 90°.

e Los desplazadores de fase distribuidos presentan la facilidad para ser fabricados
moniliticamente, pero introducen muchas més pérdidas por todos los elementos

agregados a la linea de transmisién, por lo que las pérdidas de insercién son altas.

e Los desplazadores de fase espirafase presentan errores de fase pequefios, tienen
baja modulacién de amplitud y tienen dimensiones menores comparados con los
demads desplazadores de fase al introducirse directamente en los arreglos reflecti-

VOsS.

e El uso de diodos p-i-n en desplazadores de fase espirafase con anillos resonantes
tiene las ventajas de reducir el costo total del sistema, facil adquisicién para su

fabricacién y manejo de altas potencias sin introducir muchas pérdidas.



Capitulo 4

Disefio de desplazadores de fase
espirafase con anillos resonantes y

diodos p-i-n

Los desplazadores de fase espirafase con anillos resonantes y diodos p-i-n (ARDP),
como se vio en el Capitulo 2, son econémicos, faciles de fabricar y presentan un buen
desempefio en comparacién con otras tecnologias. Debido a estas caracteristicas y a la
creciente necesidad de antenas en arreglos de fase, se disefiardn tres arreglos reflectivos
espirafase con anillos resonantes y diodos p-i-n. En este capitulo se describir4 el disefio

de dichos arreglos.

El primero de ellos serd de dos bits y tendra una configuracién de cuatro diodos cerra-
dos y cuatro diodos abiertos, al cual se hard referencia como 4C4A, Figura 4.1 (a). Se
ha demostrado que, para un gran namero alto de bits, este tipo de arreglos tendrdn un
mejor desempefio si los diodos se configuran la mitad abiertos y la mitad cerrados [36],

y es la razén por la que se eligié esta primera configuracion.

El segundo sera de 3 bits, y tendra una configuracién de 2 diodos cerrados y 14 diodos
abiertos, al cual se hara referencia como 2C14A, Figura 4.1 (b). Esta configuracién fue
elegida debido a que, al tener una mayor resolucion en las fases, las pérdidas asociadas

alos errores de fase al escanear se reducirdn en comparaciéon con la configuracion 4C4A.

El tercero serd igualmente de 3 bits, pero estard en una configuracién 8 diodos cerrados
y 8 diodos abiertos, como se muestra en la Figura 4.1 (c), a la cual se hara referencia
como 8CB8A. Esta configuracion fue elegida por la misma razén que en el caso 4C4A.
Ademas, al permitir un mayor niimero de cambios de fase, reducira las pérdidas por

errores de fase como en la configuracién 2C14A.
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Diodos cerrados Diodos abiertos

(a) (b)

Figura 4.1. (a) Esquema de celda unitaria de la configuracién 4C4A. (b) Esque-
ma de celda unitaria de configuracién 2C14A. (c) Esquema de celda unitaria de
configuracién 8C8A.

4.1. Proceso de diseno

El proceso de disefio serd de la siguiente forma. Primero, se tomara como referencia
la estructura disefiada para una configuraciéon de dos diodos cerrados y seis abiertos,
a la que se hara referencia como 2C6A, Figura 4.2 (a), propuesta en [36] y se hard un
modelo de arreglo infinito en CST Studio con licencia de investigacion, de forma que

se obtengan caracteristicas similares.

El modelo de arreglo infinito es ttil en este caso pues permite describir el funcionamien-
to de una celda unitaria rodeada de un gran ntimero de celdas iguales. En la realidad
no se tienen arreglos infinitos y, como se vio en el Capitulo 1, la interaccioén entre celdas
depende de la posicién en que se encuentre. Atn asi, este modelo permite obtener una
caracteristica muy similar comparado con un modelo de arreglo finito, debido a que

estos arreglos se conforman con una gran cantidad de celdas.

Posteriormente, utilizando AWR Microwave Office con licencia estudiantil, se obten-
drén los circuitos equivalentes de: los anillos resonantes, Figura 4.2 (b); los anillos re-
sonantes con los brazos metélicos cerrados, Figura 4.2 (c); los anillos resonantes con
brazos metélicos abiertos, Figura 4.2 (d); y los anillos resonantes con brazos metalicos

y diodos abiertos, Figura 4.2 (e).

Una vez se tengan estos circuitos equivalentes, se utilizardn para crear los circuitos
equivalentes de las estructuras de las Figuras 4.1 (a), (b) y (c), y se optimizardn de

forma que se suprima lo més posible onda no controlada.

Cuando los circuitos estén optimizados, se obtendra el nuevo circuito resonante equi-
valente a los anillos resonantes y se ajustardn las dimensiones de estos de forma que
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\4

(d) (e)

Figura 4.2. (a) Estructura de [36]. (b) Estructura de anillos resonantes. (c) Estruc-

tura de anillos resonantes y brazos metéalicos verticales. (d) Estructura de anillos

resonantes y brazos metdalicos verticales abiertos. (e) Estructura de anillos reso-
nantes, brazos metalicos y diodos abiertos.

su resonancia y la del circuito equivalente coincidan. Después se agregaran todos los

elementos para conformar de nuevo las estructuras y se simulara CST.

Finalmente, se agregaran los brazos metélicos y diodos para obtener las ondas controla-
da y no controlada en CST para verificar la equivalencia entre el circuito y la estructura.
Se comparardan las fases de las ondas controladas cuando se simula la rotacién mecani-
ca de manera electrénica de los elementos espirafase, comprobando que las diferencias
de fase sean dos veces mayores al giro ¢ impuesto a los diodos. Al conmutar los diodos
en estado abierto y cerrado, se consigue esta simulacién electrénica de la rotacién de

los elementos espirafase.

4.2. Circuitos equivalentes

Sibien es cierto que se pudiera realizar todo el proceso de disefio utilizando tinicamente
un simulador electromagnético como CST, esto seria muy tardado en comparacién con
obtener los circuitos equivalentes de estas estructuras, optimizarlos y encontrar sus
equivalencias en una nueva estructura. En el primer caso, cada simulacién puede durar
hasta unos cuantos dias, mientras que en el segundo las simulaciones duran apenas

unos segundos. Esa es la razén por la que opt6 por esto proceso de disefio.
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4.2.1. Modelado de la celda unitaria en configuracién 2C6A

Como ya se plante6 en el proceso de disefio, lo primero que se hard es replicar las
caracteristicas de la estructura propuesta en [36]. Para esto, se tomardn las medidas

utilizadas en dicho articulo, de forma que la estructura queda como la Figura 4.3.

L

Figura 4.3. Celda unitaria en configuraciéon 2C6A

La celda unitaria es cuadrada y tiene una longitud L=13 mm. Los anillos concéntri-
cos tienen radios r1=2.6 mm y r2=6.3 mm. Se utiliz6 una placa de conductor perfecto
(PEC) de espesor t;=10 pm y un dieléctrico con permitividad relativa ¢,=2.2 y espe-
sor t;=0.127 mm. La placa metdlica reflejante tendra el mismo espesor t,,=10 pm y se

encontrard a una distancia del dieléctrico d=7.5 mm.

Los diodos seran simulados como elementos concentrados, lo que significa que tendran
un circuito equivalente de acuerdo con la Figura 2.14, con la particularidad de que el
circuito ocupard un punto en el espacio, aunque es necesario darles una longitud, /;. El
diodo abierto sera modelado como una capacitancia C;=0.017 pF en paralelo con una
resistencia Rp 4=20 kQ); el diodo cerrado serd modelado con una resistencia Rpc=3 Q).

4.2.1.1. Obtencién del ancho de brazos metilicos y longitud de diodos

El ancho de los brazos metélicos t,, asi como la longitud de los diodos /; seran determi-
nadas de forma practica obteniendo las ondas controlada (OC) y no controlada (ONC)
para multiples combinaciones de estas dimensiones. En el caso de t;, se hizo un barrido
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de 0.1 a 0.4 mm con incrementos de 0.1 mm, tomando una longitud de diodos /;=0.3

mm.

OCy ONC (dB)

304 OCt,=01mm——ONCt =0.1mm
OCt,=02mm——-ONCt =0.2mm
-35 - OCt,=03mm——ONCt =03 mm
i OCt,=0.4mm-——ONCt,=04mm
AT T T T T T
7 8 9 10 11 12 13 14 15 16
Frecuencia[GHZ]
Grafica 4.1. OC y ONC para varios valores de ty, con I; = 0.3 [mm].

En la Gréfica 4.1 se muestran los resultados de las OC y ONC para diferentes valores de
tw. La configuraciéon que mostré un mejor desempetio fue en la que los brazos metélicos
eran mas estrechos, esto es, t,=0.1 mm. En este caso, la ONC se suprime en mayor
medida que en los otros casos, ademds de que la banda superior a -1 dB de la OC se
encuentra en frecuencias ligeramente superiores, de 8.53 GHz a 10.85 GHz.

Una vez se determiné que brazos metalicos més estrechos suprimen en mayor medida
la ONC y que el valor de t; serd de 0.1 mm, se encontr6 la caracteristica de las OC y
ONC haciendo un barrido de I; de 0.1 a 0.3 mm con incrementos de 0.1 mm.

En la Gréfica 4.2 se observa que la supresiéon de la ONC es mayor para valores més
grandes de longitud de diodo. Ademds, la banda a -1 dB de la OC se mantiene en
frecuencias superiores, lo que hace su comportamiento més acercado al presentado en
[36]. Por tanto, la longitud de brazos que se utilizard es t,=0.1 mm.

Después de realizar estas simulaciones, la mejor supresion de la ONC, asi como la ban-
da de OC sin caidas por debajo de -1 dB se tiene con la combinacién de ancho de brazos
metalicos t,=0.1 mm y longitud de diodos /;=0.3 mm.
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Gréfica 4.2. OC y ONC para varias longitudes de diodo I, con ¢, = 0.1 mm.

4.2.1.2. Verificacion de fases del modelo base

Para verificar la validez de este modelo, se veran las diferencias de fase que existe entre
las ondas controladas que se obtienen al girar los diodos un angulo ¢=0°,45°,90°,135°,
como se muestra en la Figura 4.4.

Figura 4.4. Estructura modelo para angulo de giro ¢ (a) 0°. (b) 45°. (c) 90°. (d) 135°.

De esta forma, el resultado esperado es que las diferencias de fase sean dos veces ma-
yores al dngulo de rotacién entre el caso de la Figura 4.4 (a) y los casos (b), (c) y (d), esto
es, 90°, 180° y 270° respectivamente.

los resultados esperados es que la diferencia fase de la onda controlada que se refleje
de la estructura con ¢=45° con respecto a ¢=0° sea de 90°, de ¢=90° con ¢=135° con
respecto a ¢p=0° sea de 270°.
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Grafica 4.3. Diferencias de fase de OC con respecto a ¢=0° de giro.

Los resultados de estas simulaciones se muestran en la Gréfica 4.3. Las diferencias de
fase menos degradadas se dan en el caso de 180° vs 0°. Se observa una clara degradacién
de los casos 90° vs 0°y 270° vs 0°, siendo el primer caso el mas afectado de 11 a 12.5 GHz.
La consecuencia que traerdn estos errores de fase serd una que la potencia reflejada en
la direccién deseada disminuird en la banda de frecuencias con mayores errores de fase.

Atun asf, las diferencias de fase no sobrepasan el limite para que se confundan comple-
tamente con las fases de los otros caos, pues no sobrepasan un error de fase de 45°. Por
tanto, este modelo encontrado puede ser utilizado para obtener los circuitos equivalen-
tes de sus componentes.

4.2.2. Circuito equivalente de anillos resonantes

Para encontrar el circuito equivalente de los anillos resonantes se simulard con CST
la estructura de la Figura 4.5 (a), con las medidas utilizadas en la seccién anterior, y
serd excitada con una onda electromagnética de polarizacion vertical. En este caso se
eliminaron los brazos metalicos, los diodos y pantalla de metal trasera. Unicamente se

conservo la estructura resonante para obtener su caracteristica de reflexion.

La Figura 4.5 (b) muestra el circuito resonante LC equivalente de esta estructura, donde
Lr es la inductancia debida a las corrientes que corren por los bordes de la estructura
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Figura 4.5. (a) Estructura de anillos resonantes. (b) Circuito equivalente la estruc-
tura resonante.

resonante y Cg la capacitancia que se forma entre los bordes de los anillos exterior e
interior. Para encontrar estos valores Lg y Cr se empleard un circuito de dos puertos
acoplados, P1 y P2, en Microwave Office para simular las caracteristicas de transmisién
y reflexién del circuito equivalente. Se tomaréd la impedancia intrinseca del vacio, 377 (),
para que las lineas de transmision simulen el medio por el que se propaga la OEM. Se
hard un ajuste a estos valores para que la resonancia y la banda a -10 dB del coeficiente
de reflexién Sq; sean iguales en ambos casos, en el circuito y en la estructura resonante.

04
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-30 4

S,, (dB)

Anillos resonantes
-50 — Circuito equivalente
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Grafica 4.4. Coeficiente de reflexién S1; de la estructura resonante y circuito equivalente.

En la Gréfica 4.4 se muestran los resultados de los coeficientes de reflexién S11 para
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los anillos resonantes como para su circuito equivalente en Microwave Office, con una
inductancia Lg=2.95 nH y una capacitancia Cr=37.54 fF. La resonancia de ambos esté
en 15.1 GHz, y la discrepancia mds grande entre ambos modelos es el segundo com-
portamiento resonante que presenta la estructura en 23.7 GHz. Sin embargo, como las
frecuencias de operacion en estos disefios no superan los 20 GHz, el comportamiento en
frecuencias tan altas no tendra mucho impacto en el funcionamiento de la estructura.

4.2.3. Circuito equivalente de anillos resonantes y brazos cerrados

Una vez se tiene el circuito equivalente de los anillos resonantes, se buscara obtener el
circuito equivalente que incluya el comportamiento de los brazos metalicos cerrados.
Estos brazos serdn modelados como una inductancia Ly en paralelo al circuito reso-
nante, debido a las corrientes que corren por sus orillas al ser excitado con una onda

de polarizacion vertical. El circuito equivalente en este caso se muestra en la Figura 4.6

(b).

377Q 7. =37710 z=3710 3770

(a) (b)

Figura 4.6. (a) Estructura resonante con brazos metalicos con incrementos angu-
lares de 15°. (b) Circuito equivalente de la estructura resonante con brazos meté-
licos.

Para verificar la validez de este modelo, es necesario obtener la caracteristica de refle-
xién para diferentes dngulos de giro de los brazos metdlicos. Se simulard dicho com-
portamiento para dngulos entre 0° y 90° con respecto al eje vertical en la mitad de la
estructura, con 15° de incremento en cada caso, como se muestra en la Figura 4.6 (a),
y se obtendré el circuito equivalente de cada uno de los casos. Para los casos aparte
de 0°y 90° se utilizardn dos pares de brazos metélicos para mantener la simetria de la
estructura con respecto al eje vertical ubicado en el centro de la estructura, de forma
que no se destruya su funcionamiento.

En la Grafica 4.5 se observa el efecto que tienen los brazos metalicos sobre la estructura.

Para angulos de hasta 45° las corrientes originadas por la interaccién entre la onda
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Grafica 4.5. Coeficiente de reflexién S11 de estructura con brazos cerrados para diferentes dngulos y de
circuitos equivalentes.

de polarizacién vertical y la estructura son fuertes, de forma que la inductancia Lg
se hace mds pequefia. Esto reduce la inductancia total del circuito al estar en paralelo
con la inductancia del circuito resonante Lg, por lo que se incrementa la frecuencia de

resonancia del circuito LC.

Para el caso de 0° y de 45° se observa que la frecuencia de resonancia solo varia por 0.2
GHz, lo que hace pensar que un par de brazos verticales tienen aproximadamente el
mismo efecto que dos pares de brazos a 45° con respeto del eje vertical.

A medida que el dangulo de rotacién de los bazos pasa de 45° a 90°, la interaccion de
la onda de polarizacién vertical tiene menor efecto en los brazos, de forma que las
corrientes que corren a lo largo de estos son de menor intensidad, pues los brazos em-
piezan a estar més orientados en direccion horizontal. Esto trae como consecuencia que

la inductancia Lp se haga mas grande y que la inductancia total del circuito tienda a Lg.

El caso en el que los brazos estdn orientados horizontalmente se puede representar co-
mo el circuito resonante sin la inductancia Lp, pues la onda de polarizacién vertical
incidente no excita corrientes en los brazos metalicos horizontales. Esto se verifica ob-
servando la resonancia en este caso, la cual regresa a 15.1 GHz como en el caso de la

estructura resonante sin brazos metélicos.
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4.2.4. Circuito equivalente de anillos resonantes y brazos abiertos

Antes de agregar los diodos a los brazos metalicos, primero se debe encontrar el circui-
to equivalente de los brazos con pequefas aberturas en las que se ubicaran posterior-
mente los diodos p-i-n. Para esto, se simulard en CST la caracteristica de reflexiéon de
la estructura con brazos abiertos para los dngulos de 0° a 90° con incrementos de 15°,
Figura 4.7 (a), al igual que se hizo para los brazos verticales cerrados.

En la Figura 4.7 (b) se muestra el circuito equivalente de esta estructura. El cambio con
repecto al modelo de los brazos cerrados es que se le agregdé una capacitancia Cp en

serie con la inductancia de brazo L, la cual se genera entre las aberturas de los brazos.

377Q 723770 z=3710  377Q

(b)

Figura 4.7. (a) Estructura resonante con brazos metalicos abiertos con incrementos
angulares de 15°. (b) Circuito equivalente de la estructura resonante con brazos
metalicos abiertos.

La modificacién que se hizo al circuito equivalente se da en la rama que corresponde
a los brazos. En este caso, los brazos seran simulados con la misma inductancia Ly en
serie con una capacitancia Cp. La justificacion de esto es que la interaccién entre la OEM
y la estructura sigue generando corrientes que corren por las orillas de los brazos, pero
los bordes que se forman entre los brazos abiertos generan una capacitancia en serie

con la inductancia debida a las corrientes.

En la Gréfica 4.6 se muestra el coeficiente de reflexién S11 para diferentes dngulos. En
este caso, de forma contraria a como ocurre en el caso de los brazos cerrados, la reso-
nancia de la estructura se mueve a frecuencias mas bajas hasta antes de que los brazos
estén orientados en 45°. En este tiltimo caso casi se regresa al mismo comportamiento

de cuando solo se tiene un par de brazos verticales.

A partir de 45°, la resonancia de la estructura regresa poco a poco a la resonancia del

caso en el que solo se tienen los anillos resonantes en la celda cuadrada, debido a que
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Grafica 4.6. Coeficiente de reflexién S11 de estructura con brazos abiertos para diferentes angulos y de
circuitos equivalentes.

cada vez la onda de polarizacién vertical excita menos a los brazos. En 90° ocurre lo
mismo que en el caso de los brazos cerrados para el mismo angulo, pues la onda inci-
dente de polarizacion vertical no logra excitar a los brazos orientados horizontalmente.
Esto resulta en que no se genere una capacitancia entre los brazos abiertos, y que las

corrientes que corren por las orillas de los brazos sean muy pequefias.

4.2.5. Circuito equivalente de anillos resonantes con brazos metalicos

y diodos abiertos

En este caso se agregardn los diodos abiertos a los brazos metélicos para encontrar sus
circuitos equivalentes. La configuracion de la estructura se muestra en la Figura 4.8 (a).
El circuito equivalente de los diodos abiertos es una resistencia Rp en paralelo con una

capacitancia Cp.

Este modelo se tomarda para a simulacién electromagnética, sin embargo, esto no sera
asi en el caso del circuito equivalente utilizado, como se muestra en la Figura 4.8 (b).
Para el este tltimo solo se tomard la capacitancia Cp en paralelo con la capacitancia

que se forma entre los brazos metdlicos, con el fin de comprobar si Cp equivalente es
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377Q
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Figura 4.8. (a) Estructura resonante con brazos metalicos y diodos abiertos con
incrementos angulares de 15°. (b) Circuito equivalente de la estructura resonante
con brazos metalicos y diodos abiertos.

proporcional al cos? ¢, donde ¢ es el &ngulo con respecto al eje vertical en el centro de
la estructura.
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Grafica 4.7. Coeficiente de reflexién S11 de estructura con brazos metalicos y diodos abiertos para
diferentes dngulos y de circuitos equivalentes.

En la Gréfica 4.7 se puede observar que, a pesar de no haber tomado en cuenta la resis-
tencia Rp, se siguen obteniendo las resonancias y las bandas de los circuitos equivalen-
tes muy cercanas a las que se tienen en la simulacién de la celda unitaria del simulador
electromagnético. El cambio en la resonancia presenta el mismo comportamiento que

en el caso de los brazos abiertos. De 0° hasta &ngulos menores a 45°, la curva se desplaza
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a frecuencias més bajas. En 45° se tiene casi el mismo efecto que en 0°, y en 90° la OEM

de polarizacién vertical no excita corrientes en los brazos horizontales.

La aproximacién que se utilizé para comparar las capacitancias obtenidas con los cir-
cuitos equivalentes es la capacitancia original del diodo Cpp=17 [fF] , multiplicada por
cos? @. Esta aproximacién es solo para un brazo rotado un dngulo ¢ con respecto al eje
vertical de la estructura. En los casos diferentes a 0° y 90° se tienen dos pares de brazos
orientados en el mismo angulo positivo y negativo, por lo que se tomara el doble de
esta aproximacién en dichos casos.
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Grafica 4.8. Comparacion de capacitancias obtenidas con circuitos equivalentes y con aproximacién del
2
cos” ¢.

En la Gréfica 4.8 se muestran las capacitancias Cp de los circuitos equivalentes y la
aproximacién mencionada anteriormente. Como se ve, se tienen curvas similares en
pendientes y valores. Las diferencias llegan a ser grandes para angulos mayores a 45°,
pues se tienen errores de hasta el 50 %. Sin embargo, como la influencia de los brazos
sobre la caracteristica de reflexién en dngulos de giro mayores a 45° es pequefia, esta
aproximacién puede tomarse como valida.

La importancia de validar esta aproximacion es que, para modelar las estructuras de
mads bits (mds brazos metélicos), es mds sencillo encontrar primero una ley que describa

el cambio de los valores de los elementos que conforman el circuito equivalente. En
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Lg Cr Lpo Cgo Cpo
2.95 [nH] | 37.54 [fE] | 3.64 [nH] | 11.87 [fE] | 18.42 [fE]

Tabla 4.1. Valores de los elementos en las Figuras 4.5, 4.6 (b), 4.7 (b) y 4.8 (b) para
@ =0°.

caso contrario, se tendria que realizar una simulacién electromagnética mds tardada

para obtener el circuito equivalente de los elementos espirafase en el 4ngulo deseado.

Los valores de todos los elementos de los circuitos de las Figuras 4.5, 4.6 (b), 4.7 (b) y 4.8
(b) para un angulo de giro de 0° se muestran en la Tabla 4.1. En este dltimo circuito se
buscé aproximar la capcacitancia del diodo a su valor original. En el circuito se obtuvo

un valor en 0° de Cpp=18.42 {F, lo cual es muy cercano al valor original de Cp=17 {F.

4.3. Disefio de celda unitaria en configuracion 4C4A

La primera configuraciéon por disefiar serd en la que se tienen la mitad de los 8 diodos
abiertos y la otra cerrados. Para obtener la estructura electromagnética de la configura-
cién 4C4A, Figura 4.9, primero se debe conformar el circuito equivalente que simule la
interaccion entre la celda unitaria y las componentes de la onda de polarizacién circular,

esto es, las componentes de polarizacion vertical y horizontal.

Figura 4.9. Esquema de celda unitaria en configuracion 4C4A.

4.3.1. Circuito equivalente

Anteriormente solo se habia simulado el caso en el que hay dos pares de brazos a un
cierto d&ngulo ¢. En este caso, como se tienen dos pares de brazos con diodos cerrados
en angulos 22.5° y -22.5° con respecto a la vertical y dos pares de brazos con diodos
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abiertos en los dngulos 67.5° y -67.5° , por lo que se debe tener el circuito resonante
de los anillos en paralelo con los circuitos equivalentes de cada uno de estos bazos.
Para tomar en cuenta la placa de metal trasera se usard una linea de transmisién con
longitud eléctrica long=90° medida 10 GHz conectada a tierra, lo que es igual a ponerla

a una distancia de 7.5 [mm] por detras de la placa dieléctrica.
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Figura 4.10. Circuito equivalente de la celda unitaria en configuracién 4C4A para
(a) componente de polarizacién vertical. (b) componente de polarizaciéon horizon-
tal.
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En la Figura 4.10 se muestran los circuitos equivalentes de la estructura mostrada en la
Figura 4.9 dependiendo de si la interaccién entre la celda unitaria con la onda incidente
es con la componente de polarizacion vertical, Figura 4.10 (a), o si es con la componente
de polarizacién horizontal, Figura 4.10 (b). Las inductancias, capacitancias y resisten-
cias que dependen de un dngulo de giro ¢ o0 6 de acuerdo con la Figura 4.9 se obtuvieron

a partir de las siguientes ecuaciones:

Lpg
Lp, = —20 4.1
Ba = 5 cos2a (4-1a)
Cpy = 2Cpo cos® (4.1b)
Cpa = 2Cpg cos? w (4.1¢)
Rpao
R = —— 4.1d
DAx =53 (4.1d)
Rpco
R = — 4.1
PCx ™ 5 cos?a (4-1e)

En las ecuaciones (4.1), « se considerard como ¢ o 8, dependiendo del angulo que se
mida tomando en cuenta la Figura 4.9 y los circuitos de la Figura 4.10. En este sentido,
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cuando se mide el &ngulo con respecto al eje horizontal de la celda unitaria, « se consi-
derard como 6; cuando se mida el &ngulo con respecto al eje vertical, a se considerara

como ¢.

En estas ecuaciones, Lp, es la inductancia de un dos pares de brazos para angulos +u«.
Cgy es la capacitancia de brazo, Cp, es la capacitancia del diodo, todas medidas en los

mismos dngulos mencionados fa.

En el caso de la ecuacion (4.1d) la resistencia del diodo abierto Rp4¢ es de 20 [kQ}], y en
la ecuacién (4.1e) la resistencia del diodo cerrado Rpcg es de 3 [Q)]. Los demads valores

de las ecuaciones restantes Ly, Cpy y Cpo toman los valores de la Tabla 4.1.

Para simular el comportamiento de la interaccién entre la OEM de polarizacién circular
y la celda unitaria se tomardn los coeficientes S1; y Sy de los puertos P1 y P2 de la
Figura 4.10. (4.2) y (4.3) son las ecuaciones con las que se simularadn las onda controlada

y no controlada.

OCcp = @ (4.2)
ONCep = @ 4.3)
O -
] oc
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Grafica 4.9. OC y ONC de circuito equivalente sin optimizar para configuracién 4C4A.
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Al graficar las ecuaciones (4.2) y (4.3) a partir de los circuitos equivalentes se obtiene la
Gréfica 4.9. Las formas de las OC y ONC son similares a lo que se tenian originalmente,
pero los niveles en los que se encuentran no son adeaucados, por lo que sera necesario

optimizar el circuito para reducir la ONC por debajo de -15 dB y mantener la OC en -1
dB.

4.3.2. Optimizacion del circuito equivalente

Como se vio en la Gréfica 4.9, la OC solo se encuentra por encima de -1 dB de 9.5 a
10 GHzy la ONC por debajo de -15 dB en las bandas de 9.55 a 9.93 GHz y de 13.6 a
13.76 GHz, por lo que se deben de ajustar algunos elementos de los circuitos de forma
que se consiga una mejor supresion en la ONC. Los variables elegidas para realizar la
optimizacién fueron: la capacitancia e inductancia del circuito resonante Cr y Lg, la
capacitancia e inductancia del brazo Cg0 y Lg0, y la longitud eléctrica long de la linea
de transmisién terminada en tierra. Para realizar la optimizacion, se utilizara una com-
binacién de algoritmos de optimizacién dentro de los cuales esta el Simplex y Pointer
de AWR. La optimizacion se hara en la banda de frecuencias de 8.5 a 11 GHz, buscando
reducir la ONC por debajo de -15 dB.
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Gréfica 4.10. OC y ONC de circuito equivalente optimizadas para configuracién 4C4A.
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Croptacaa | Lropracsa | Cooptacsa | Lpooptacaa | longopracan
63.3 [fF] | 4.718 [nH] 0.11 [fF] 7.2 [nH] | 90° @10GHz

Tabla 4.2. Valores de los elementos optimizados para la configuracion 4C4A.

En la Gréfica 4.10 se muestran las OC y ONC obtenidas a partir de la optimizacién
realizada. La banda de 8.5 a 11 GHz mantiene la OC superior a -1 dB y a la ONC por
debajo de -15 dB, con lo que se tiene una supresion aceptable.

Los valores de los elementos optimizados se muestran en la Tabla 4.2. Como se ve, la
capacitancia del brazo se redujo 100 veces de su valor original, lo que es equivalente
a que no se genere una capacitancia entre los brazos. Por esta razon, al regresar a la
estructura electromagnética se deberdn modificar las terminaciones de los brazos para
reducir la capacitancia que se genera entre ellos. Ademads, la resonancia del circuito se
modificard debido al incremento en Cr y Ly, por lo que r1 y r cambiardn para ajustarse
a la resonancia del circuito. La longitud eléctrica se mantuvo en 90° en 10GHz, por lo

que la distancia entre la placa dieléctrica y la pared de metal se mantendrd en 7.5 [mm)].

4.3.3. Celda unitaria

Lo primero que se debe realizar para regresar a la estructura electromagnética es en-
contrar los radios de los anillos resonantes r1 y r, de forma que se tenga una resonancia
igual a la que produce el circuito LC con los valores Cropracan ¥ Lroptacan- Al ser estos
altimos mds grandes que los que se tenian originalmente, la resonancia del circuito se
moverd a frecuencias més bajas. Esto equivale en la estructura resonante a que r1 y 2

sean mayores para reducir igualmente la frecuencia de resonancia.

Tras ajustar la caracteristica de reflexiéon de los anillos resonantes se obtuvo la Grafica
4.11. Los valores de los radios para conseguir este resultado son r1=4.3 mm y r,=6.48
mm. Esta configuracién reducird el espacio que pueden ocupar los brazos metalicos,
lo cual reducird a su vez la inductancia del brazo. Para evitar esto, se agregara una

inductancia en serie con los diodos de forma que se compense esta diferencia.

Enla Figura 4.11 (a) se muestra la estructura de la configuraciéon 4C4A optimizada. Para
reducir la capacitancia entre los brazos metélicos introdujeron terminaciones triangu-
lares con una longitud /; de 0.1 mm. En las Figuras 4.11 (b) y (c) se muestra un acerca-
miento a los bloques correspondientes a los diodos cerrados y abiertos respectivamen-
te, los cuales mantienen una longitud de /;=0.3 mm. Entre la inductancia L ag4c44 y los
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Gréfica 4.11. Coeficiente de reflexién Sq; de circuito resonante LC y estructura resonante para
configuraciéon 4C4A.

diodos se introdujo una pequefia placa de metal posicionada a la mitad de los bloques
mencionados, con el fin de poder unirlos en CST, con dimensiones ¢,=40 pm y [,=10
pm.
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Figura 4.11. (a) Celda unitaria optimizada de configuracién 4C4A optimizada. (b)
Elementos del bloque en negro. (c) Elementos del bloque en blanco.

Para obtener el valor de la inductancia agregada Lsgscsa se tomo el modelo de una
cinta de metal de la Figura 4.12 para encontrar su impedancia, la cual es imaginaria,
tomando la longitud de la cinta Iz de 2.18 mm, el ancho de la cinta wg de 0.1 mm y el

grosor de la cinta g de 0.02 mm. La impedancia se midi6é en 10 GHz, pues se encuentra
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Figura 4.12. Circuito de un puerto para cinta metélica de metal.

cerca del centro de la banda de la OC. Con esta impedancia se calculé la inductancia
de los brazos en esta estructura y se sacé la diferencia entre la inductancia original
de los brazos y esta, siendo esta diferencia de 1.82 nH. Sin embargo, al probar con
valores cercanos a esta inductancia y obtener las OC y ONC, se encontré que reducir
esta inductancia agregada mejoraba las curvas de las OC y ONC. De esta forma se
encontro la inductancia agregada a la celda unitaria L gg4c44, con un valor de 1.78 nH.
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Grafica 4.12. OC y ONC de celda unitaria optimizada en configuracién 4C4A.

En la Grafica 4.12 se muestran las OC y ONC al simular el arreglo infinito con celda
unitaria de la Figura 4.11 (a). Se tiene una banda superior a-1 dBenla OC de 8.5a11.5
GHz. A la mitad de la banda se tiene un incremento de la ONC por encima de -15 dB,
por lo que se ve una ligera caida en la OC en 10 GHz. Ademas, se puede apreciar que
las bandas de frecuencia de las OC en las Gréficas 4.10 y 4.12 coinciden, por lo que la
equivalencia del entre el circuito y la celda es considerablemente buena, al menos en
las frecuencias en las que la ONC presenta una supresioén cerca de los -15 dB.
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Las pérdidas que se tienen en un desplazador de fase espirafase estdn dadas por las
ecuaciones (4.4) y (4.5) [37]. En el caso de (4.4), L1 son las pérdidas que se tienen en los
diodos tomando en cuenta las resistencias de este cuando esta cerrado y abierto, R
yr+ respectivamente. La ecuacion (4.5), por su parte, describe las pérdidas 6ptimas en
los desplazadores de fase espirafase a partir de las pérdidas en los diodos L, el nimero
de diodos cerrados n; y el nimero total de diodos N en el diafragma.

r+
L =4,/— 4.4
1 R (4.4)
sin & (n1 — N/2)?
Lopt = L1 —2 N — 1——=—t 45
P Hlgin T m (N =m) < 2(1-N/2)? (&9

En este caso, para las pérdidas de los diodos se tomaron los valores de las resistencias
del disefio, R— = 20kQ) y r = 3(). Para las pérdidas 6ptimas del desplazador de fase
se tom6 11 = 4y N = §, pues se tienen en total 8 diodos en el diafragma, estando 4 de
ellos cerrados.

Para este caso, las pérdidas minimas serfan de -0.33 dB a partir de (4.6) tomando en
cuenta n; = N/2 por la distribucién en 50 % de diodos cerrados y abiertos. Es impor-
tante recalcar que este valor de n; es el que produce las pérdidas teéricas minimas para
un desplazador de fase espirafase con N diodos [37]. En comparacién con las pérdi-
das obtenidas apenas mejores a -1 dB, se observa que el desplazador no tiene pérdidas

mucho més grandes que las minimas, apenas 0.7 dB superiores.

L(dB) = 10log (1 — Lop) (4.6)

Finalmente, para comprobar que la celda unitaria puede ser usada para formar arreglos
en diferentes configuraciones, se debe de observar la diferencia de fase que hay entre las
OC para ¢=0° contra ¢=45°,90° y 135°. En la Gréfica 4.13 se muestran estas diferencias
de fase. En la banda de 8.5 a 11.5 GHz se tienen errores de fase menores a 45°, siendo
estos inexistentes en 10 GHz.

A medida que crece la ONC incrementan los errores de fase de la OC, teniendo méxi-

mos en las frecuencias 8 y 12 GHz, mismas donde ocurren intersecciones entre las OC y
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Gréfica 4.13. Diferencias de fase de OC con respecto a 0° de giro en configuraciéon 4C4A.

ONC. Como se ve, una pobre supresion de la ONC degrada el funcionamiento de este
tipo de arreglos.

4.4. Diseio de celda unitaria en configuraciéon 2C14A

Figura 4.13. Celda unitaria optimizada de configuracién 2C14A optimizada.

Si bien la configuracién 4C4A puede servir para conformar un arreglo reflectivo espira-
fase, incrementar el niimero de bits del desplazador de fase empleado permitira tener
un mejor factor de conversion al realizar un escaneo en diferentes d&ngulos de elevacion.

Por tanto, en esta seccion se presentara el disefio de la celda unitaria en configuraciéon
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2C14A. En esta configuracion se tiene un par de brazos con diodos cerrados en el eje
vertical paralelo al centro de la estructura, y pares de brazos con diodos abiertos rota-
dos cada 22.5° hasta llegar a ¢=157.5°, como se muestra en la Figura 4.13. El proceso de
disefio en este caso es muy similar al presentado en la seccién 4.3, por lo que solo se

detallardn las partes en las que difieren.

4.4.1. Circuito equivalente

Antes de conformar la estructura electromagnética primero se debe de encontrar y op-
timizar el circuito equivalente de esta configuracién. Al estar los diodos cerrados posi-
cionados paralelamente al eje vertical que pasa por el centro de la estructura, la com-
pontente de polarizacién horizontal no excitard corrientes en estos. Esto ocurre igual-
mente para la onda de polarizacion vertical, pero con los diodos cerrados posicionados
en el eje horizontal. Debido a esto, los circuitos que representan la interaccién entre la
OEM de polarizacioén circular y la estructura no tomardn en cuenta los brazos que sean

transparentes para cada componente.

377Q 73770 7,=377Q

. B long @10GHz
Gy | Lg, Ly s Lioss Llwm
Ly S
-1 Rpco Roas Rpyois R ys6rs
1
(a)
377 73770 Z,=377Q
B long @10GHz
G Ly Lyis Lyus Lyuers
L, —
Co | Cn Cums|  Coms Cous]  Couss Cuirs]  Couers
Ry Rpnonzs Ry uss Ry puers

—
(b)
Figura 4.14. Circuito equivalente de la celda unitaria en configuracion 2C14A para

(a) componente de polarizacién vertical. (b) componente de polarizaciéon horizon-
tal.
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Los circuitos equivalentes de esta estructura se muestran en la Figura 4.14 (a) y (b) para
las componentes de polarizacion vertical y horizontal, respectivamente. Los elementos
en los circuitos obedecen las ecuaciones (4.1). Para conformar las OC y ONC se utiliza-
ron las ecuaciones (4.2) y (4.3). Estas presentan niveles por debajo de -1 dB en el caso
de la OC y por encima de -15 dB en el caso de la ONC, por lo que es necesario realizar

una optimizacién de los circuitos.

4.4.2. Optimizacion del circuito equivalente y celda unitaria

En la configuraciéon 4C4A de la seccién anterior se obtuvieron buenos resultados opti-
mizando los elementos del circuito resonante, Cr y L, la capacitancia e inductancia de
los brazos metalicos en ¢=0°, Cpy y Lpo, asi como la longitud eléctrica long de la linea
de transmisién terminada en tierra. Por esta razdn, estas se mantendran como variables
de optimizacién para esta configuracién. La banda en la que se hara la optimizacién fue
de 8.5 a 10 GHz, buscando reducir la ONC por debajo de -15 dB.

Croptoc1aa | Lropraciaa | Coopiaciaa | Leoopiaciaa | 10ngopiac14a
37.54 [{F] 2.78 [nH] 1.77 [fF] 4.62 [nH] | 90° @10GHz

Tabla 4.3. Valores de los elementos optimizados para la configuracion 2C14A.

Los valores obtenidos tras realizar la optimizacion se muestran en la Tabla 4.3. Al igual
que en la configuracién 4C4A, la capacitancia del brazo Cppoprac144 se redujo en 10
veces, por lo que las terminaciones de los brazos también se hardn triangulares. La
longitud eléctrica longopnci4a se mantuvo en 90° medida en 10 GHz, por lo que la
distancia entre la placa dieléctrica y la pared de metal de metal d se mantendra de 7.5

mm.

Cropt2c144 Y Lropi2c1aa son la capacitancia e inductancia del circuito equivalente op-
timizado, las cuales forman un circuito resonante LC paralelo con una frecuencia de

resonancia de 15.5 GHz, muy cercana a la frecuencia de resonancia de la Figura 4.5.

Al conformar en CST los anillos resonantes para una resonancia igual que en el circuito
equivalente, se obtiene la Grafica 4.14. El radio interior r; es de 2.5 mm, apenas 0.1
mm maés pequefio que el de la estructura de la Figura 4.5, mientras que r, fue 6.3 mm,
siendo igual que en dicha estructura. Por lo tanto, en este caso no es necesario agregar
una inductancia como en la configuraciéon 4C4A y solo se pondrédn los diodos abiertos
o cerrados, dependiendo el caso, como en la Figura 4.12.
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Grafica 4.14. Coeficiente de reflexién S1; de circuito resonante LC y estructura resonante para

configuracién 2C14A.

Las OC y ONC de la celda unitaria, asi como las correspondientes a los circuitos equi-

valentes optimizados se muestran en la Gréfica 4.15. Aunque se optimizé el circuito

equivalente, la OC no se logré elevar por encima de -1 dB, sino que se mantuvo de -1.3
a-1.1 dB en la banda de 7.5 a 9 GHz. Ademas, la ONC sobrepasé los -15 dB llegando

hasta -12.5 dB.
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Gréfica 4.15. OC y ONC del circuito equivalente optimizado y de la celda unitaria en configuracién

2A14C.



4.4. Disefio de celda unitaria en configuracién 2C14A 65

Por otra parte, en esta configuracion se puede observar que, al pasar de circuito equi-
valente a la celda unitaria, las OC y ONC se trasladaron a frecuencias més bajas. Este

comportamiento no se vio asi en la configuracion 4C4A.

Utilizando las ecuaciones (4.4), (4.5) y (4.6) se pueden encontrar las pérdidas minimas
que se pueden tener en este desplazador de fase tomando en cuenta n; = 2. Asi, las
pérdidas minimas tedricas son de -0.48 dB que, comparadas con el mejor caso en este
desplazador de -1.1 dB, son 0.62 dB més altas las pérdidas reales. En comparacién con
la configuracion 4C4A, esta configuracion se acerca mds al limite teérico de pérdidas.
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Gréfica 4.16. Diferencias de fase de OC con respecto a 0° de giro en configuracion 2C14A.

Otra caracteristica que es necesaria observar son las diferencias de fase de la OC al girar
los elementos espirafase cada 22.5°. Como se ve en la Gréfica 4.16, las diferencias de fase
presentan variaciones pequefias en las frecuencias inferiores a 8 GHz, mientras que en
9 GHz estas se acenttian degradando fuertemente las diferencias de fase en 9.5 GHz.
Es justamente a partir de esta frecuencia que la ONC de la celda unitaria incrementa

dréasticamente como se ve en la Gréafica 4.15.

Aunque las OC y ONC no presentan los niveles 6ptimos, son lo suficientemente buenos
como para conformar arreglos reflectivos con esta celda unitaria. Como se ve, se tienen
niveles aceptables de OC de 7.5 a 9 GHz, y es en esa banda en la que los arreglos

conformados con esta celda unitaria probablemente muestren un mejor escaneo.
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4.5. Diseino de celda unitaria en configuracion 8C8A

La tercera celda unitaria también utilizard un desplazador de fase espirafase de 3 bits,
como en la configuracion 2C14A. Al tener la mitad de los diodos abiertos y la otra
mitad cerrados, es posible que se pueda disefiar una celda unitaria con mejores carac-
teristicas en la OC y ONC. Se trat6 de crear el circuito equivalente de la estructura de la
Figura 4.15 (a). Sin embargo, al no tener suficientes grados de libertad para modificar

el circuito, la optimizacién no se logroé realizar con éxito.

(a) (b)

Figura 4.15. (a) Distribucién canénica de la configuracion 8C8A. (b) Distribuciéon
utilizada para la configuracion 8C8A.

Aun asi, al buscar otras distribuciones de los diodos abiertos y cerrados, se encontré
que con la configuracién mostrada en la Figura 4.15 (b) las OC y ONC sin optimizar
presentaban formas de onda prometedoras para ser optimizadas. Por esta razén se to-
mo esta distribucion para realizar el disefio de la configuracién 8C8A.

4.5.1. Circuito equivalente

Al igual que en las demds configuraciones, se crearon dos circuitos equivalentes, co-
rrespondientes a la interaccién entre la estructura y las componentes de polarizaciéon
vertical y horizontal. En la Figura 4.16 se muestran los circuitos para esta configuracion.
Los valores de los elementos del circuito fueron calculados a partir de las ecuaciones
(4.1) de la seccién 4.3.1. Ademads, las ecuaciones (4.2) y (4.3) fueron las utilizadas para
encontrar las OC y ONC a partir de estos circuitos.
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Figura 4.16. Circuito equivalente de la celda unitaria en configuracién 8C8A para
(a) componente de polarizacién vertical. (b) componente de polarizaciéon horizon-
tal.

4.5.2. Optimizacion del circuito equivalente y celda unitaria

Las variables utilizadas para optimizar los circuitos, al igual que en las otras configura-
ciones, fueron: Lg, Cr, Cpo, Lpy y long. La banda de frecuencias en la que se realiz6 la
optimizacién fue de 9.5 a 10.5 GHz, buscando reducir la ONC por debajo de -15 dB.

Croptscisa | Lroprscisa | Crooptscisaa | Leoopiscisa | [0ngopscisa
71.7 [fF] | 413 [nH] | 0.059 [fF] 51[nH] | 111° @10GHz

Tabla 4.4. Valores de los elementos optimizados para la configuracion 8C8A.

Los valores de los elementos optimizados para esta configuracién se muestran en la
Tabla 4.4. La resonancia del circuito LC se traslad6 a 9.25 GHz, muy similar a la que
se obtuvo en la configuracion 4C4A, pues los valores de Lropiscsa Y Lropracsa varian
por fracciones de nH, mientras que los de Cropiscsa Y Cropiscsa varfan por menos de
10 [fF]. Al igual que en las otras configuraciones, la capacitancia del brazo Cpoopiscsa
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se redujo considerablemente, por lo que se utilizaran terminaciones triangulares en los
brazos para reducirla en la celda unitaria. La distancia a la que se pondra la placa me-
talica se modificard, pues la longitud eléctrica de la linea de transmision longopscsa
increment6 de 90° a 111° medida en 10 GHz. Por tanto, la distancia entre la placa die-

léctrica y la pared de metal serd d=9.25 mm.
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Grafica 4.17. Coeficiente de reflexién Sy; de circuito resonante LC y estructura resonante para
configuracién 8C8A.

Al ser muy cercanos los valores de los elementos del circuito equivalente en las confi-
guraciones 4C4C y 8C8A, es normal esperar que las dimensiones r1 y 7, de la celda uni-
taria en ambas configuraciones sean similares. En este caso se obtuvieron los mismos
valores para estas variables, esto es, r1=4.3 mm y r,=6.48 mm. Las curvas del coeficiente
de reflexién del circuito resonante y de la celda unitaria se muestran en la Grafica 4.17.
Como se ve, utilizar las mismas dimensiones en los anillos resonantes asemeja casi per-
fectamente el comportamiento resonante del circuito, al menos en las frecuencias en las

que se busco la optimizaciéon de la ONC.

La estructura conformada se muestra en la Figura 4.17 (a). Las dimensiones de los blo-
ques de la Figura 4.17 (b) y (c) se mantuvieron iguales que en la configuracién 4C4A. La
inductancia agregada a los brazos L s¢scs4 se determiné de la misma forma que la des-
crita en la seccion 4.3.3 a partir del modelo de la cinta de metal, como se muestra en la
Figura 4.12. La diferencia entre las inductancias de los brazos originales y los brazos de

esta estructura fue de 1.82 [nH] en 10 GHz. Sin embargo, al variar este valor y obtener
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Figura 4.17. (a) Celda unitaria optimizada de configuracién 8C8A optimizada. (b)
Elementos del bloque en negro. (c) Elementos del bloque en blanco.

las OC y ONC de la celda unitaria, se encontré que incrementar la inductancia reducia
significativamente el nivel de la ONC. De esta forma se determiné el mejor valor de la
inductancia agregada L s¢gcsa 2.14 [nH].
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Grafica 4.18. OC y ONC del circuito equivalente optimizado y de la celda unitaria en configuraciéon
8AS8C.

En la Grafica 4.18 se muestran las OC y ONC del circuito equivalente optimizado y de
la celda unitaria optimizada. Como se ve, el circuito logra aproximar en gran medida a
la celda unitaria, como en la configuracion 4C4A. De 9.75 a 10.93 GHz se mantiene el

nivel de la OC por encima de -1.3 dB, una banda maés estrecha que en la configuracién
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2C14A. Sin embargo, en el caso de la ONC, se logré mantenerla por debajo de -15 dB
en esta misma banda, lo cual no fue posible en la configuracién 2C14A. Adan cuando se
tenga una banda més amplia en la configuraciéon 2C14A, en la configuraciéon 8C8A se

tendran menores reflexiones hacia el excitadora.

En comparacién con la configuracion 4C4A, la OC se mantiene en niveles por debajo
de -1 dB, en gran medida por mayores pérdidas en los diodos, pues en la configuracién
8CB8A se tiene el doble de diodos en la celda unitaria. Aun asi, cuando se conformen
los arreglos para escanear en diferentes direcciones, esto puede ser compensado con el
hecho de que se tiene una mayor definicion en las diferencias de fase, lo que llevara a
menores errores de fase.

Tomando en cuenta las mismas ecuaciones (4.4), (4.5) y (4.6), las pérdidas minimas para
esta configuracién son de -0.34 dB, apenas 0.01 dB superiores que en la configuracién
4C4A. Las menores péridas en el rango de frecuencias de trabajo fueron de -1.14 dB, 0.8
dB mas grandes que las tedricas. De las tres configuraciones, esta fue la que presento las
pérdidas més grandes, ademads de que presento las pérdidass mds grandes en relacion
con las tedricas.
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Grafica 4.19. Diferencias de fase de OC con respecto a 0° de giro en configuracién 8C8A.

Este resultado esta relacionado con la distribucién de diodos, pues no se pudo conse-

guir el circuito equivalente con dos sectores bien definidos de diodos abiertos y diodos
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cerrados. En cambio, se utilizé una distribuciéon sub6ptima de diodos, de forma que el

circuito equivalente fuese posible.

Por su parte, al rotar los diodos cada 25° para obtener las diferencias de fase con res-
pecto a ¢=0° se obtiene la Gréfica 4.19. Como se ve, los errores de fase con respecto al
valor esperado marcado con las lineas punteadas es menor a al limite de 22.5° antes
de confundirse con otro dngulo de giro en la mayoria de los casos. Para los dngulos de
giro p=67.5°y ¢=157.5°, los errores de fase son tan grandes en frecuencias menores a 12
GHz que se confunden con los giros de 45° y 180°, respectivamente.

Como la OC tiene su banda en 10 GHz y los errores de fase mencionados son grandes,
al conformar los arreglos que utilicen en multiples ocasiones estos angulos de giro para
aproximar las diferencias de fase requeridas, se disminuird el nivel de densidad de
potencia en la direccién deseada. Se puede esperar un mayor nivel de densidad de
potencia en la direcciéon de escaneo en frecuencias cercanas al limite superior de la

banda, pues los errores de fase se reducen en frecuencias mas altas.

4.6. Conclusiones

En este Capitulo se presentaron los disefios de tres desplazadores de fase espirafase
ARDP, los cuales presentaron diferentes caracteristicas. Se encontraron, ademas, circui-
tos equivalentes para la estructura resonante, asi como para los elementos espirafase.
A partir de estos, se pueden disefiar, no sin un esfuerzo considerable, desplazadores de

fase de mas bits, pues los circuitos pueden ser escalados a mas brazos con diodos.

Las limitaciones de este procedimiento son desconocidas, pues los grados de libertad
con los que se cuentan en la estructura electromagnética limitan la optimizaciéon de
estos circuitos, como se vio en la configuraciéon 8C8A. Aun asi, el método de disefio
permiti6 realizar tres desplazadores de fase con relativa facilidad, una vez se consiguié

modelar sus elementos constituyentes.

A continuacién, se presentan las conclusiones més importantes encontradas durante el

disefio de estos desplazadores de fase:

e Se logr6 obtener el circuito equivalente generalizado de los elementos que con-
forman la celda unitaria del arreglo reflectivo infinito espirafase con anillos reso-

nantes y diodos p-i-n.
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Los brazos con diodos siguen la ley del cos? ¢, por lo que se puede obtener el

circuito equivalente de los brazos en cualquier angulo de giro ¢.

Dos pares de brazos metalicos cerrados, abiertos o con ¢==+45° producen el mis-

mo efecto que un par de brazos sin giro, esto es, ¢p=0°.

Dos pares de brazos metalicos cerrados, abiertos o con diodos girados a ¢=445°

producen el mismo efecto que un par de brazos sin giro, esto es, p=0°.

En la configuraciéon 4C4A, la OC se mantuvo por encima de -1 dB en la banda de
8.5 a 11 GHz, mientras que la ONC por debajo de -15 dB excepto en el centro de
la banda, donde lleg6 hasta -12.5 dB.

En la configuracién 4C4A, los errores de fase en la banda de 8.5 a 11 GHz son

tolerables, pues son inferiores a 45°.

En la configuracién 2C14A, la OC se mantuvo por encima de -1.3 dB en la banda
de 7.5 a 9 GHz, mientras que la ONC sobrepas6 los -15 dB llegando hasta -12.5 dB
en el centro de la banda.

Los errores de fase de la OC son tolerables en la banda de 7.5 a 9 GHz. Estos se
acentuaron en la parte superior de la banda.

En la configuraciéon 8C8A, la OC se mantuvo por encima de -1.3 dB de 9.75 a
10.93 GHz, una banda mas estrecha que en la configuraciéon 2C14A. Sin embargo,
la ONC se suprimi6 debajo de -15 dB en esta misma banda, lo cual no fue posible

en la configuracion 2C14A.

En la configuraciéon 8C8A, los errores de fase de la OC son muy acentuados para
los dngulos de giro ¢=67.5° y 137.5°.

Utilizar terminaciones triangulares redujo la capacitancia de brazo, por lo que se

tuvo una mejor equivalencia entre los circuitos optimizados y las celdas unitarias.

En la configuraciéon 2C14A, al pasar de circuito equivalente a celda unitaria, las
OC y ONC se desplazaron a frecuencias mds bajas. Por el contrario, las del circuito
equivalente y la celda unitaria en las configuraciones simétricas, 4C4A y 8C8A, se

mantuvieron en las mismas bandas.

Al incrementar el nimero de diodos se incrementaron las pérdidas en la celda

unitaria, lo cual se vio reflejado en un menor nivel de la OC.



Capitulo 5

Capacidades de escaneo de los arreglos

reflectivos

En este capitulo se utilizaran los disefios de los desplazadores de fase espirafase del
Capitulo 4 para formar arreglos reflectivos en diferentes configuraciones, de forma que
se midan sus capacidades de escaneo en cuanto a dngulo de elevacién. Estas configu-
raciones estdn conformadas por una celda unitaria con un namero de celdas pequefas
Ny en la direccion x (las disefiadas en el capitulo anterior) y el nimero entero M, de
periodos 27t que se tienen en una celda unitaria en la direccién x. 27t My es la diferencia
de fase entre las onda reflejadas que se tienen en la misma posicién de celda pequefa

de dos celdas unitarias contiguas.

Figura 5.1. Arreglo infinito de N, celdas pequefias.

En la Figura 5.1 se muestra un arreglo de N, celdas pequefias en direccién x, cada una
con sus cargas reactivas electronicamente giradas un dngulo A+y,. Las celdas pequefias
inscritas en la region punteada conforman la celda unitaria del arreglo infinito. Como

se ve, en el eje y se repiten las celdas pequefias con el mismo dngulo de giro Avyy.
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5.1. Angulo de elevacién

Para comprender como influyen las configuraciones (Ny, My) en el redireccionamiento
de la onda de polarizacién circular incidente sobre el arreglo infinito de la Figura 4.1 es
necesario entender la relacién entre el dngulo de giro Ay, y el d&ngulo de elevacién 6

producido por la configuracion deseada.

En la ecuacién (5.1) se muestra el dangulo de giro Ay, en funcién del nimero de celdas
pequenias Ny y el nimero de periodos completos M, que se cumplen en la celda unita-
ria. De la ecuacion (3.3) se ve que, al imponer un angulo de giro a las cargas reactivas,
las ondas reflejadas por los elementos espirafase saldran adelantadas o retrasadas en
fase dependiendo de la polarizacion circular, izquierda o derecha, de la onda incidente.
En este sentido, de acuerdo con la Figura 5.1, el incremento de fase ocurre en la direc-
cién x positiva, por lo que la porpagacion de las onda reflexiones sera hacia x negativo,

pues las ondas reflejadas en esa direccién saldran retrasadas en fase.

TM,
Ny

Avy = (5.1)
Al imponer una diferencia de giro entre las cargas reactivas, las ondas reflejadas por
dos celdas pequefias contiguas tendrdn una diferencia de fase 1y, dos veces mayor al
angulo de giro Avyy, como se ve en (5.2). Esta diferencia de fase se verd reflejada en
que el frente de onda de las ondas reflejadas en conjunto estara inclinado un dngulo
de elevacién 0y y azimutal ¢y. Sin embargo, como en el eje y se tiene una distribucién
uniforme de fase, el angulo de reflexién azimutal es ¢p=0°, lo que hace que el escaneo
sea en el plano XZ. En la ecuacioén (5.3) se muestra la diferencia de fase de las ondas
reflejadas entre dos celdas pequefias contiguas en funcién del ntiimero de onda k, la
distancia en x entre dos celdas pequefias d, y los dngulos de reflexién de elevacién 6y y

azimutal ¢y.

Yym = 2A7yy (5.2)

Pym = —2kd sin 6y cos ¢o (5.3)

Al combinar las ecuaciones (5.2) y (5.3) tomando en cuenta ¢y=0° se obtiene el dngulo

de elevacién 6y como se ve en la ecuacion (5.4), el cual serd tomado como el d&ngulo de
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escaneo. De esta ecuacién es evidente que 6y depende de la frecuencia de operacién,

implicita en el nimero de onda k.

0y = sin~! <_22%> (5.4)

Para una misma configuracion de celda unitaria (Ny, My) se tendrdn diferentes d&ngulos
de elevacion dependiendo de la frecuencia de andlisis. Ademads, la configuraciéon (Ny,
M) serd valida para una frecuencia que cumpla con la condicién (5.5). Como se ve, para
una cierta frecuencia de operacién f y una distancia entre celdas unitarias contiguas 4

existe un dngulo de giro maximo permitido.

kd  fd
Ayy < — =— 5.5
=5 2 (5.5)
Si se esta condicién, la onda reflejada se convierte en una onda plana en la direccién 6.
Ademas, una caracteristica interesante es que, al modificar la frecuencia manteniendo el
mismo angulo de giro electrénico entre elementos, el dngulo de elevacion 6y se modifica

de acuerdo con la ecuacion (5.4).

5.2. Factor de conversion

Una vez que se puede encontrar la direccion de escaneo o angulo de reflexion de eleva-
cién que determina la direccion de propagacion de la onda reflejada, segtin la configu-
racién (Ny, My), es necesario saber en qué proporcién la densidad de potencia incidente
se redirige en la direccién deseada. A esta proporcién se le conoce como factor de con-

version L.

Esta aproximacion puede ser explicada a partir del teorema de Floquet en arreglos de
fase, pues plantea elementos periédicamente distribuidas sobre un plano. En este caso,
las fuentes son las ondas reflejadas por cada una de las celdas pequefias que conforman
la celda unitaria del arreglo. De esta forma, cada celda pequefia asegura la fase del

coeficiente de reflexién particular dependiendo del dngulo de giro ¢.

En el caso ideal solo se tendrfan dos modos Floquet propagandose en la direccion de-
seada, uno TE y otro TM. Sin embargo, debido al tamafio de la celda unitaria, Ny d, el
cual usualmente es comparable o superior a A/2, se propagan una serie de modos Flo-

quet TE y TM, formando asi l16bulos secundarios. A medida que las dimensiones de la
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celda unitaria crecen, los modos Floquet evanescentes, los cuales tienen una constante

de fase B imaginaria, se convierten en modos de propagacién con una f real.

La ecuacién (5.6) define al factor de conversion como la densidad de potencia de las
ondas TE y TM reflejadas, Prg y Pra, entre la densidad de potencia de la onda incidente
de polarizacién circular P;. Las ondas Prg y Pry son las ondas de misma polarizacién
que la onda incidente y que se propagan en la direccién deseada, de acuerdo con el giro
electrénico Ay, que produce un dngulo de elevacién 6.

_ Prg + Pry

L
c P;

(5.6)
Como se menciond, no solo se propagan las ondas TE y TM en la direccién deseada,
sino que aparecen mas modos Floquet que generan 16bulos secundarios en otras direc-
ciones. Por esto, es necesario analizar qué factores afectan al factor de conversién L.

En este caso, existen principalmente dos que afectan a L.:

1. La conversién de la potencia incidente en modos Floquet que forman los 16bulos

secundarios.
2. La disipacién de potencia en las cargas reactivas no ideales.

Es importante observar que la conversion de la onda incidente en ondas reflejadas que
se propagan en diferentes direcciones tiene tres principales causas. La primera es la
mencionada anteriormente respecto al tamafio de la celda unitaria, la cual esta estreca-
mente relacionada con los errores de fase de la ondas controladas. Como se encontré en
el Capitulo 4, estos errores de fase pueden ser pequefios, pero no nulos en una banda
ancha.

La segunda es debida al nivel de supresién de la onda no controlada de la ecuacién
(2.6), pues esta se propaga en la direccién de la antena alimentadora cuando se posi-
ciona directamente en frente del arreglo. Este efecto tampoco se puede eliminar por
completo, pues la condicién (2.7) se cumple tinicamente en una frecuencia; sin embar-
go, si se puede reducir su efecto, suprimiendo la onda no controlada, como se realizé
en el Capitulo 4.

La tercera causa es que, al conformar los arreglos para escanear en un cierto dngulo
6o, se tendran errores de fase debidos a la incapacidad de girar las cargas reactivas al
angulo de giro necesario Avy,. En este sentido, los arreglos con desplazadores de fase
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de un mayor ntiimero de bits se veran menos afectados por esto, pues tienen una mayor
definicién en cuanto a &ngulos de giro ¢ permitidos.

5.3. Conformacion de los arreglos

En la seccién 5.1 se plante6 la forma en la que se calcula el angulo de elevacién 6. Sin
embargo, para formar las celdas unitarias en diferentes configuraciones (N, My) es 1til

tomar en cuenta el &ngulo deseado de giro para las cargas reactivas Avyy.

Evidentemente, no es posible girar las cargas reactivas en todos los angulos, sino en
los permitidos dependiendo del ntimero de bits del desplazador de fase. En el caso del
desplazador de fase de dos bits se deben de aproximar todos los dngulos de giro de
entre 0° hasta 180° con 4 dngulos: 0°, 45°, 90° y 135°, como se muestra en la Figura 5.2
(a). En este sentido pueden ser de hasta 22.5° lo cual se vera reflejado en el factor de

conversion L., como se menciond en la seccion 5.2.

En el caso de los arreglos con desplazadores de fase de tres bits, se tendrd una mayor
resolucién, pues se aproximaran los dngulos de giro con 8 posibles dngulos: 0°, 22.5°,
45°,67.5°,90°, 112.5°, 135° y 157.5°, como se ve en la Figura 5.2 (b). Los errores de fase
no serdn mayores a 11.25° sin tomar en cuenta los errores de fase preexistentes en las
fases la OC de cada una de estos angulos de giro. Como se ve, en los arreglos de mas

cargas reactivas el coeficiente de conversion L. se verd menos afectado.

P

(®)

Figura 5.2. Ejemplificacion de los errores de fase debido a la resolucion del des-
plazador de fase (a) de dos bits. (b) de tres bits.

Tomando en cuenta lo anterior, para conformar los arreglos se obtendré el &ngulo de
giro necesario Ay en la configuracién (Ny, My) para un dngulo de elevacién 6y y se
aproximara con los angulos permitidos, dependiendo de si se utilizan desplazadores de
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dos o tres bits. De esta forma se generard la pendiente de fase necesaria para redirigir

el I6bulo principal.

5.4. Escaneo con celdas 4C4A

Como se describi6 en la seccién 5.2, para escanear en el plano XZ es necesario formar
diferentes configuraciones de N, celdas pequefias y M, diferencias de fase de 360°. El
factor de conversion L, se obtiene a partir de la matriz de dispersién S al simular en CST
la dispersién de la onda incidente de PC izquierda en el arreglo, tomando los modos

Floquet que se propagan en la direcciéon deseada. Asi, L. estd dado por la ecuacién (5.7).

L= 52TEm,1 + 52TMm,1 (5.7)

La ecuacién (5.7) es una adaptacién de (5.6). Por su naturaleza, Steu1 y Stamm,1 son
las conversiones de onda de polarizacion circular incidente sobre el arreglo reflectivo y

convertida en los modos TE y TM reflejados con un dngulo de elevacién 6j.
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Gréfica 5.1. Factor de conversién L¢ en funcién del angulo de elevacion 6y para celdas pequertias 4C4A
en diferentes frecuencias.

En la Grafica 5.1 se muestra el factor de conversion L. en funciéon del angulo de eleva-

cién 6y en el plano XZ en diferentes frecuencias. El punto mas alto en las cuatro curvas
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es la conversién cuando los dngulos de giro deseados son iguales a los d&ngulos de giro
permitidos Ayx = @permitidos, €N este caso de 45°, siendo el més alto en 9 GHz con L.=-
0.84 dB. En este caso se tiene la mayor conversiéon pues los giros necesarios se pueden

realizar con exactitud, eliminando un factor que afecta a L..

En la banda de 8.5 a 10 GHz se tienen dngulos de elevacién de hasta 58° con factor
de conversion por encima de -3.5 dB, sin contar las caidas de L. en 6y cercanos a 20°.
En general, la curva correspondiente a los 9 GHz mostré los niveles més alto de L.
para dngulos de escaneo inferiores a 55°. En comparacién con los resultados observados
en [36], se tienen dngulos de elevacién 2° menores con el mismo nivel de conversion.
Por tal motivo, para desplazadores espirafase de dos bits, no se ve una mejora en la

conversion al configurar los diodos la mitad encendidos y la mitad apagados.

El comportamiento en 9 GHz tiene sentido si se toman en cuenta las caracteristicas de
la celda pequefia 4C4A. En la Gréfica 4.12 se observa la mayor supresiéon de la ONC
alrededor de -19.8 dB, en 9 GHz, al mismo tiempo que los errores de fase de la OC,
Graéfica 4.13, son de 18° para ¢ = 45°, 135° y nulos para 0° y 90°. Por tales motivos, L. se
ve menos afectado en esta frecuencia en particular.

Aunque en 10 GHz los errores de fase son basicamente nulos, como se muestra en la
Grafica 4.13, el nivel de la ONC es de -12.8 dB, 7 dB superior que en 9 GHz. Como se
ve, la supresion de la ONC tiene una mayor influencia en el factor de conversién que
los errores de fase de la OC.

Un caso particular se da cuando se tiene la configuracién (Ny=7, My=1), como en la
Figura 5.3. En este caso aparentemente se tiene un dngulo ciego, pues L. cae dréastica-
mente en todas las frecuencias, sin embargo, el resultado es atin més interesante que

esto.

(N=7, M=1) .

laYaYalalela e

gOOQOLOLOOU

Figura 5.3. Celda unitaria en configuraciéon (Ny=7, My=1) con celdas pequefias
8C8A.
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Como se dijo en la seccién 5.1, la conversion hacia el dangulo de elevacion deberia darse
en un solo sentido, es decir, hacia x positiva o negativa, dependiendo de coémo se giren
las cargas reactivas. Sin embargo, al verificar las graficas de la matriz de dispersion, se
encontré que las curvas correspondientes a los modos TE y TM con dngulo de elevacién
o eran las mismas que las equivalentes con dngulo de elevacion -6y. En este sentido,
durante la conversién se generaron dos 16bulos simétricos con respecto al eje z en di-
recciéon £6y, cada uno con la mitad de potencia. Por esta razén L, se ve reducido 3 dB

en la configuracién (7,1), aparentando ser un angulo ciego del arreglo.

Este caso es particularmente interesante pues, segin la teoria general de antenas en
arreglos de fase, es bien sabido que el l6bulo principal se inclina hacia las ondas que
estdn retrasadas en fase. En este sentido, no es evidente por qué el 16bulo principal se
divide en dos l6bulos simétricos idénticos. El estudio de la naturaleza de este fenémeno
requiere un andlisis mas detallado del teorema de Floquet, lo cual sale del alcance de
este trabajo. Sin embargo, al indagar més en la celda unitaria, se encontré que este
fenémeno se puede eliminar al modificar la polarizacién de un diodo, por lo que es

probable que este comportamiento esté relacionado con la simetria del arreglo.

5.5. Escaneo con celdas 2C14A

El procedimiento para medir el factor de conversiéon L. con las celdas pequetias 2C14A
es muy similar al descrito en la seccién 5.4. La ecuacion (5.7) se usara para obtener dicho
factor en funcién de los modos TE y TM con dangulos de reflexién de elevacion 6.

En la Gréfica 5.2 se muestran las curvas del factor de conversion L. en funcion de 6,
para diferentes frecuencias. Se puede observar que la respuesta es mucho més uniforme
para dngulos menores a 55° que en cuando se utiliz6 la celda pequefia 4C4A, al mismo
tiempo que mantiene niveles superiores a -3.5 dB hasta 60° en un ancho de banda de
1.9 GHz, de 7.3 a 9.2 GHz.

Esta respuesta es mucho mds plana debido a que las diferencias de fase de la Gréfica
3.16 presentan menores errores en las frecuencias de trabajo que las de la celda pequeria
4C4A, Gréfica 4.13. En general, los niveles de L. son superiores que los del caso con cel-
das 4C4A principalmente por la mayor exactitud con la que se aproximan los angulos
de giro A7y, junto con los menores errores de fase de la OC. Esto es asi atin cuando la
OC de la celda pequefia 2C14A es entre 0.1 a 0.3 dB inferior que en el caso de las celdas
4C4A, cada una en sus frecuencias de trabajo.
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Gréfica 5.2. Factor de conversion L. en funcién del angulo de elevacion 6y para celdas pequerias 2C14A
en diferentes frecuencias.

Por otra parte, la curva en 7.3 GHz de la Gréfica 5.2 presenta mayores niveles de conver-
sién hasta 52° que en las demads frecuencias. De la Grafica 4.15 se observa que la mayor
supresion de la ONC se da en 7.3 GHz, mientras que los errores de fase de la OC, Gréfi-
ca 4.16, son més bajos que en las otras frecuencias observadas. Ambas caracteristicas de
la celda pequefia 2C14A reducen la degradacién de L.. Ademas, el escaneo con la celda
pequefia 2C14A no present6 angulos ciegos ni comportamientos particulares como el
descrito para la celda pequefia 4C4A.

De las dos configuraciones que se pueden realizar con la condicion Ayx = @permitidoss
(Ny=4, M,=1) y (Nx=8, My=1), la segunda es la que present6 un mayor nivel de con-
version, siendo de -1.2 dB en 7.3 GHz, formando un dngulo de elevacién de 23°. Atn
cuando ambas configuraciones se pueden realizar con exactitud, las configuraciones
que generen un dngulo de elevacion menor tendrdn una conversién mayor, como se ve
en la tendencia de la Grafica 5.2.

5.6. Escaneo con celdas S8CSA

El escaneo en el plano XZ con las celdas pequefias 8C8A se realizé tomando en cuenta

el procedimiento descrito en las secciones anteriores, debido a que el procedimiento es
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analogo al de las secciones 4.4 y 4.5.
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Grafica 5.3. Factor de conversién L. en funcién del dngulo de elevacién 6 para celdas pequetias SC8A
en diferentes frecuencias.

En la Gréfica 5.3 se muestran el factor de conversién L. en funcién del angulo de eleva-
cién 0y para tres frecuencias en la banda de 9.8 a 11 GHz. L. presenta més variaciones
para los diferentes dngulos de escaneo que en el caso de la celda pequefia 8C8A. Como
se ve en la Gréfica 4.19, los errores de fase para los giros ¢ = 67.5° y 157.5° son grandes
en las frecuencias inferiores a 10 GHz y considerables de 10 a 11 GHz. Esto reduce la
conversion, especificamente en las configuraciones en las que se utilizan en numerosas

ocasiones los angulos de giro con mayores errores de fase.

Atn asi, L. se mantiene por encima de -3.5 dB hasta dngulos de elevacién de 64° en
la banda de 9.8 a 11 GHz. En comparacién con el escaneo con la celda 2C14A se tiene
una banda mds angosta, pero un mayor dngulo de elevacién para el mismo nivel de
conversion. Las OC de ambos casos mantienen niveles de -1.3 dB en sus bandas de
operacidn, sin embargo, la ONC de la celda pequeria 8C8A se encuentra 6 dB por debajo
que la ONC de la celda pequefia 2C14A medido en los puntos mds altos dentro de sus
respectivas bandas. En este sentido, aunque los errores de fase de la celda 2C14A son
pequefios en comparacién con los de la celda 8C8A, la supresién de la ONC es un factor

mads influyente en el nivel de conversion.



5.7. Conclusiones 83

Por otra parte, de las dos configuraciones que se pueden realizar con los dngulos de
giro necesarios, (Ny=4, My=1) y (Ny=8, My=1), en este caso la que presenta una mayor
conversion es la primera con L.=-1.46 dB en 9.8 GHz, formando un dngulo de elevacién
de 36°. Este resultado es diferente al observado en el escaneo con celda pequefia 2C14A,
pues, aunque para dngulos de elevacién mayores se tiene una menor conversion, en la
configuraciéon (Ny=4, My=1) no se utilizan los dngulos de giro con mayores errores de

fase, mientras que en la configuracién (N,=8, My=1) si.

A diferencia del caso de los desplazadores de fase de 2 bits, para desplazadores de
fase espirafase de 3 bits, se observaron mayores dngulos de escaneo para el caso de
celda 8C8A que para el de la celda 2C14A, En este sentido, para un mayor nimero de
elementos reactivos, las pérdidas en los desplazadores de fase se ven reducidas cuando

se tiene una configuracién 50/50 de diodos abiertos y cerrados, como se encontré en
[37].

5.7. Conclusiones

En este Capitulo se analizaron las capacidades de escaneo de arreeglos reflectivos espi-

rafase con los tres diferentes desplazadores disefiados en el Capitulo 4.

A pesar de que el desplazador de fase en configuracion 8C8A fue el que present6 ma-
yores pérdidas, el arreglo reflectivo que formado a partir de estos fue el que obtuvo los

mayores dngulos de elevaciéon para un mismo nivel de conversion.

En general, los tres arreglos reflectivos llegaron cerca o superaron los 60° de angulo de
elevacion en el mejor de los casos. En este sentido, se logré disefiar arreglos reflectivos

con capacidades de escaneo altas con desplazadores de fase de 2 y 3 bits.
A continuacién, se presentan las conclusiones més importantes del Capitulo:

e Elfactor de conversion L. se ve afectado por el nivel de la OC de la celda pequeria,
el nivel de supresién de la ONC, los errores de fase de la OC y los errores de fase
al aproximar los giros necesarios A7y con los giros permitidos ¢ permitidos-

e La supresion de la ONC peor a -15 dB es el principal factor de la celda pequefia

que afecta al coeficiente de conversion.
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Los errores de fase de la celda pequefia incrementan las variaciones de L., redu-
ciéndolo para las configuraciones (Ny,My) que utilicen los dngulos de giro més
afectados.

El escaneo con la celda pequefia 4C4A mostré un nivel de conversién mejor a -3.5

dB para dngulos de elevacion 6y de hasta 58° en la banda de 8.5 a 10 GHz.

El escaneo con la celda unitaria (Ny=7,My=1) mostr6 una divisién del 16bulo prin-
cipal en dos l16bulos simétricos en dangulos 3-6.

El escaneo con la celda pequefia 2C14A mostr6 un nivel de conversién tan bajo

como -3.5 dB para dngulos de elevaciéon de hasta 60° en la banda de 7.3 a 9.2 GHz.

El escaneo con la celda pequefia 8C8A mostré un nivel de conversiéon tan bajo
como -3.5 dB para angulos de elevaciéon de hasta 64° en la banda de 9.8 a 11 GHz.

Para desplazadores de fase espirafase de 2 bits no se ve una mejora en las pérdidas

al tener una configuracién 50/50 de diodos abiertos y cerrados.

Para desplazadores de fase espirafase de 3 bits se ve una mejora en el dngulo de
elevacién para un mismo nivel de conversién cuando se tiene una configuraciéon

50/50 de diodos abiertos y cerrados.



Capitulo 6

Conclusiones generales

A lo largo de este trabajo se justificé la imprtancia del avance tecnoldgico en arreglos
reflectivos para aplicaciones modernas. Cada dia, las antenas en arreglos de fase son
mds y mds necesarias y estdn ganando terreno en aplicaciones como internet satelital,

como es el caso de Starlink de SpaceX.

Ademas, al analizar y comparar diferentes tecnologias del estado del arte de los des-
plazadores de fase, se justifico el uso de los desplazadores de fase espirafase con anillos
resonantes y diodos p-i-n a partir de sus ventajas como: pocas pérdidas, menor huella
tecnolégica y compatibilidad con tecnologia de circuitos impresos.

Por su parte, se disefiaron tres desplazadores de fase espirafase ARDP: el primero con
4 diodos cerrados y 4 diodos abiertos, (4C4A); el segundo con 2 diodos cerrados y 14
abiertos, (2C14A); el tercero con 8 diodos cerrados y 8 abiertos, (8C8A).

A pesar de que el desplazador de fase con mayores pérdidas fue el de la configuracién
8C8A, se encontr6 que, al verificar las capacidades de escaneo de los arreglos reflecti-
vos, fue precisamente con este desplazador que se alcanzaron los d&ngulos de elevacion
mas grandes para un mismo nivel de conversién. Ademds, los tres arreglos reflectivos

presentaron sectores de escaneo cercanon a 120° con pérdidas de -3.5 dB.
A continuacién se muestra un resumen de las conclusiones generales del presente tra-
bajao:

e Los arreglos reflectivos tienen las ventajas de las antenas en arreglos de fase y
delas antenas parabolicas, pues tienen altas ganancias y facilidad de reorientar

elpatrén de radiacién sin mover mecanicamente su estructura.
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Capitulo 6. Conclusiones generales

Los arreglos arreglos reflectivos espirafase compatibles con tecnologia de fabri-
cacion de circuitos impresos traen las ventajas de ser facilmente fabricados, miti-

gando las pérdidas de los arreglos de microcinta.

Los desplazadores de fase espirafase presentan errores de fase pequefios, tienen-
baja modulacién de amplitud y tienen dimensiones menores comparados con los-
demds desplazadores de fase al introducirse directamente en los arreglos reflecti-

VOsS.

El uso de diodos p-i-n en desplazadores de fase espirafase con anillos resonan-
tes tiene las ventajas de reducir el costo total del sistema, facil adquisicién para

sufabricacién y manejo de altas potencias sin introducir muchas pérdidas.

En el desplazador de fase disefiado en configuraciéon 4C4A, la OC se mantuvo por
encima de -1 dB en la banda de 8.5 a 11 GHz, mientras que la ONC por debajo de
-15 dB excepto en el centro dela banda, donde lleg6 hasta -12.5 dB.

En el desplazador de fase disefiado en configuracién 2C14A, la OC se mantuvo
por encima de -1.3 dB en la banda de 7.5 a 9 GHz, mientras que la ONC sobrepasé
los -15 dB llegando hasta -12.5 dBen el centro de la banda.

En el desplazador de fase disefiado en configuracién 8C8A, la OC se mantuvo
por encima de -1.3 dB de 9.75 a 10.93 GHz, una banda mads estrecha que en la
configuraciéon 2C14A. Sin embargo,la ONC se suprimié debajo de -15 dB en esta

misma banda, lo cual no fue posible en la configuracién 2C14A.

El escaneo con la celda pequefia 4C4A mostré un nivel de conversién tan bajo
como -3.5 dB para dngulos de elevacion 6y de hasta 58° en la banda de 8.5 a 10
GHz.

El escaneo con la celda unitaria (Ny=7,My=1) mostr6 una divisién del 16bulo prin-
cipal en dos 16bulos simétricos en angulos 3-0.

El escaneo con la celda pequefia 2C14A mostr6 un nivel de conversién tan bajo

como -3.5 dB para dngulos de elevaciéon de hasta 60° en la banda de 7.3 a 9.2 GHz.

El escaneo con la celda pequefia 8C8A mostré un nivel de conversiéon tan bajo
como -3.5 dB para angulos de elevaciéon de hasta 64° en la banda de 9.8 a 11 GHz.
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