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INTRODUCCIÓN 

La evolución tecnológica que ha acontecido desde inicios del milenio no tiene precedentes; 

conforme han ido avanzado los años, las necesidades de comunicación, conectividad, 

entretenimiento y la aparición de un mayor número de dispositivos y servicios, han incrementado el 

tráfico de información; así pues, en respuesta a lo anterior, resulta imperativa la aparición de nuevas 

tecnologías que satisfagan dichas necesidades. Es entonces como la llamada red 5G se presenta 

como la nueva tecnología que responde a esta necesidad de altas tasas de transmisión, baja latencia y 

alta fiabilidad en la conexión [1], habilitando en el proceso paradigmas y aplicaciones de vanguardia, 

tales como el Internet de las Cosas (IoT por sus siglas en inglés). 

En la actualidad, el acceso a internet y la conectividad entre dispositivos se logra, en su mayoría, a 

partir de redes terrestres, ya sean alámbricas o inalámbricas, cuyo despliegue de infraestructura 

(fibra óptica, radiobases, etc.) y calidad de servicio se ve claramente limitado por las condiciones 

climáticas y las características geográficas de la región en donde se pretende brindar acceso a la red 

de redes. Sin embargo, el avance tecnológico descrito previamente ha puesto en los reflectores 

dichas limitaciones, es por ello que en los últimos años se han propuesto alternativas colocando la 

mira fuera de la superficie terrestre, en el llamado Internet del Espacio (IoS por sus siglas en inglés), 

concepto que pretende aprovechar las capacidades de los satélites de baja órbita (LEO), 

particularmente de los CubeSats (satélites miniaturizados de 1000 𝑐𝑚3 y 1 𝑘𝑔) para brindar mayor 

cobertura en zonas de difícil acceso para las redes terrestres convencionales [2]. Este paradigma del 

IoS pretende ser un complemento a los servicios terrestres del IoT, habilitando dicha aplicación y 

extendiendo sus alcances al sensado y exploración espacial [3]. 

Así mismo, el empleo de satélites LEO se ha planteado como una solución a la falta de cobertura 

existente en ciertas poblaciones y regiones geográficas [4], pues la conectividad y acceso a internet ha 

pasado de considerarse un lujo, a ser una completa necesidad para la población. Es debido a lo 

anterior, que la falta de cobertura ha sido puesta en el foco como una de las principales 

problemáticas a resolver, pues constituye una de las tres barreras que no permiten el cierre de la 

llamada brecha digital [4], fenómeno que podría acentuarse con el advenimiento del 5G. Por tanto, 

las comunicaciones satelitales juegan un rol importante en el cierre de esta brecha digital, brindando 
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internet de banda ancha a aquellas poblaciones en donde el despliegue de infraestructura no resulta 

rentable. 

De este modo, la investigación se ha enfocado al estudio y diseño de los elementos que permitirán 

hacer del internet satelital, para aplicaciones 5G, una realidad; entre estos elementos se encuentra la 

antena, dispositivo fundamental en las comunicaciones inalámbricas, la cual debe asegurar cierta 

ganancia, polarización y capacidad de escaneo para su frecuencia de operación, tanto de transmisión 

(Tx) como de recepción (Rx). Diversas propuestas de diseño se han presentado, siendo los arreglos 

reflectivos reconfigurables una de las alternativas más atractivas, particularmente aquellos de 

reconfiguración electrónica, debido a sus características de conmutación, peso y complejidad 

mecánica [5]. 

I. Objetivo 

Validar el funcionamiento de un arreglo reflectivo reconfigurable de doble haz tipo Espirafase, con 

operación en las bandas K( 24[𝐺𝐻𝑧] ) y Ka (36.5 [𝐺𝐻𝑧]), esto a partir del diseño y caracterización 

del dispositivo. Dicha caracterización implica determinar las pérdidas en los elementos del arreglo, 

rango de escaneo y pérdidas de conversión mediante la elaboración de simulaciones en software 

especializado, ejecutado en un equipo de cómputo con procesador Intel Xeon Gold 5218R. 

II. Contribución de la tesis 

El presente trabajo describe el funcionamiento de un arreglo reflectivo de doble banda, con 

independencia de escaneo en sus frecuencias de operación y cuya reconfiguración electrónica se 

produce mediante diodos PIN. La técnica de desplazamiento de fase, así como la geometría 

empleada, permite obtener un desplazador de dos bits a partir de únicamente cuatro diodos (doce 

diodos por cada celda unitaria), lo cual reduce el costo de implementación, la complejidad del 

sistema de control y las pérdidas debidas a la cuantización de fase. Así mismo, se resalta el hecho de 

que la geometría de los elementos, constituidos por espirales de Arquímedes, no se había 

implementado previamente en el diseño de arreglos reflectivos reconfigurables de doble haz.  
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1. ARREGLOS REFLECTIVOS DE DOBLE BANDA 
 

1.1. Introducción 

Numerosos expertos, organismos e investigadores han enfatizado en el papel de las comunicaciones 

satelitales como hablitadoras de las nuevas tecnologías, así como una vía para la democratización del 

acceso a internet [1]-[3], por tanto, no resulta una sorpresa que la investigación se haya volcado a 

establecer los requerimientos necesarios para que dichos satélites provean un servicio de calidad. 

Como ya se enunció previamente, una de las principales características de la nueva tecnología 5G 

son las altas tasas de transmisión, así pues, la tasa de transmisión que puede sostener un enlace 

inalámbrico vía satélite está estrechamente relacionada con la ganancia de la antena empleada [4], de 

ahí que el estudio de antenas de alta ganancia con aplicación en satélites LEO haya cobrado gran 

relevancia. Existen, además, otros parámetros de importancia que deben considerarse al momento 

de diseñar una antena con aplicación satelital, tales son la frecuencia de operación, polarización, 

potencia y rango de escaneo. Las especificaciones típicas de estos parámetros se presentan en la 

Tabla 1.1. 

Tabla 1.1. Requerimientos técnicos para antenas con enfoque de aplicación en CubeSats [4], [5] 

Parámetro Requerimiento típico 

Frecuencia 
17.8 − 20.2 𝐺𝐻𝑧 (𝑇𝑥) 

27.5 − 31 𝐺𝐻𝑧 (𝑅𝑥) 

Polarización 𝑅𝐻𝐶𝑃/𝐿𝐻𝐶𝑃 

Escaneo 
Elevación (𝜃0) ±60° 

Azimut (𝜑0) ±180° 

Ganancia 20 − 30 𝑑𝐵 

Razón axial (broadside) < 2 𝑑𝐵 

Potencia ≤ 20 𝑊 

Ancho de banda 10% 
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Dentro de las antenas de alta ganancia, los reflectores parabólicos han sido una de las alternativas 

más empleadas, sin embargo, la dificultad de fabricación, así como el peso y la limitada capacidad 

de escaneo, son algunas de las deficiencias que caracterizan a este tipo de radiadores [6][7].  

Una de las soluciones enfocadas a atacar la complejidad de fabricación, aparece con la tecnología 

planar o de microcinta en la segunda mitad del siglo XX, primeramente a partir de arreglos de 

antenas constituidos por múltiples parches alimentados por medio de líneas de transmisión (Figura 

1.1 (a)); y posteriormente con los llamados arreglos transmitivos (AT) (Figura 1.1 (a)), y arreglos 

reflectivos (AR) (Figura 1.1 (b)), [8] superficies planas que generan un haz estrecho en la dirección 

de radiación deseada. 

 

Figura 1.1 Antenas de alta ganancia: (a) Arreglo transmitivo [9], (b) Arreglo reflectivo [10], Antena en arreglo de fase [11] 

En lo relacionado a la capacidad de escaneo, además de las alternativas mecánicas, la orientación 

dinámica del haz generado por una antena se ha logrado por medio de antenas en arreglos de fase y 

más recientemente a partir de arreglos transmitivos y reflectivos de reconfiguración electrónica, 

siendo estos últimos los de mayor interés para su implementación en CubeSats, debido a sus 

características de peso y gran velocidad de escaneo, prescindiendo del complejo sistema de 

apuntamiento mecánico [4]. 

Los arreglos reflectivos surgen, a su vez, como dispositivos capaces de satisfacer la necesidad de 

operación multibanda, pues como se puede observar en la Tabla 1.1,  las comunicaciones satelitales 

se llevan a cabo en dos bandas de frecuencia distintas, una correspondiente al régimen de 

Transmisión (Tx) y otra al régimen de Recepción (Rx). Si bien se han implementado sistemas en 
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donde se cuenta con un radiador para cada una de las frecuencias, la alternativa de contar con una 

antena que trabaje en ambas bandas de manera simultánea resulta bastante atractivo en términos de 

costo, volumen y aprovechamiento de la antena [12].  

A lo largo de este capítulo se realizará un estudio del estado del arte referente a los arreglos 

reflectivos de doble banda, haciendo previamente un repaso dedicado a las definiciones y 

fenómenos relacionados a los arreglos reflectivos.  

1.2. Arreglos reflectivos 

Dentro de las alternativas de antenas de alta ganancia compatibles con tecnología planar, estas 

pueden diferenciarse a partir de su método de alimentación: ya sea por medio de líneas de 

transmisión o empleando un radiador que haga incidir potencia sobre el arreglo de antenas. En lo 

que respecta a los arreglos cuya alimentación no requiere de complejas redes de distribución de 

potencia, los Arreglos Reflectivos (AR) y los Arreglos Transmitivos (AT) se han posicionado como 

los dispositivos habilitadores de aplicaciones relacionadas a comunicaciones inalámbricas.  

Si bien existen bastante similitudes entre ambos tipos de antenas, los AR cuentan con ventaja sobre 

su contraparte transmitiva en lo relacionado al control de amplitud y fase producidos por los 

elementos del arreglo [13]; es debido a lo anterior y a demás características que a continuación se 

enunciarán, que los arreglos reflectivos han sido propuestos como una solución para aquellas 

comunicaciones inalámbricas que requieren de un patrón de radiación dinámico, como lo es el caso 

del internet satelital provisto por CubeSats. 

De acuerdo con la bibliografía [8], un arreglo reflectivo es una antena que consta de un alimentador 

y de una superficie plana o curva (véase Figura 1.2), cuya abertura se encuentra constituida por una 

gran cantidad de elementos dispuestos a cierta distancia entre ellos. Cada elemento recibe el 

nombre de celda unitaria y la distancia entre ellos, cuando es constante, corresponde al periodo de 

la celda. 
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Figura 1.2 (a) Estructura de un arreglo reflectivo [14] (b) Ejemplo real de arreglo reflectivo [13] 

Si bien existen excepciones, sobre todo en las primeras propuestas de diseño, este tipo de arreglos 

suelen ser parches impresos sobre una capa de dieléctrico colocado sobre un plano de tierra; lo 

anterior conlleva características de bajo perfil y facilidad de fabricación, así mismo, el prescindir de 

redes de alimentación resulta favorable debido a la ausencia de pérdidas en las líneas de 

transmisión. Además de lo previamente mencionado, los arreglos reflectivos cuentan con un 

comportamiento favorable en lo relacionado a tolerancia a las vibraciones, modificación de 

cobertura y robustez frente a interferencias [15] 

1.2.1. Principio de funcionamiento 

En la Figura 1.3 se ilustra el funcionamiento de un arreglo reflectivo: para una onda incidente de 

frente esférico emitida por el alimentador, esta será reflejada como una onda plana a cierta dirección 

de elevación y azimuth (𝜃0, 𝜑0), esta dirección se encuentra en función del ángulo de incidencia y de 

la distribución de fase en la abertura del arreglo generada por los elementos reflectivos, los cuales 

actúan como desplazadores de fase.  
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Figura 1.3. Principio de funcionamiento de un arreglo reflectivo [Elaboración propia] 

Cuandola onda incidente se propaga en dirección normal y la fase es uniforme a lo largo del arreglo, 

la onda electromagnética se reflejará en dirección normal a este. Por otro lado, es posible establecer 

una pendiente de fase modificando las características de los elementos reflectivos, de modo que se 

genere un desplazamiento progresivo en la fase de la abertura del arreglo; dicho desplazamiento 

produce un desvío del frente de onda, logrando así el redireccionamiento del haz a cierto ángulo de 

elevación (𝜃0) y azimut (𝜑0). 

Matemáticamente y dado un sistema de referencia, este desplazamiento en fase 𝑒𝑗(𝜓𝑥𝑛+𝜓𝑦𝑛) se 

efectúa a lo largo de los ejes de coordenadas 𝑥 e 𝑦 [16], de modo que el patrón de radiación 

generado por el arreglo sea máximo en la dirección (𝜃0, 𝜑0): 

𝜓𝑥𝑛 = −𝑘0𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜃0)𝑐𝑜𝑠(𝜑0) … (1.1)  

𝜓𝑦𝑛 = −𝑘0𝑏𝑠𝑒𝑛(𝜃0)𝑠𝑒𝑛(𝜑0) … (1.2) 

En donde 𝑘0 = 2𝜋/𝜆0 es el número de onda, siendo 𝜆0 la longitud de onda asociada a la frecuencia 

de operación del arreglo reflectivo.   

Así, en cada punto (𝑥𝑛, 𝑦
𝑛
) del sistema de referencia se tendrá un desplazamiento [4]: 

𝜓𝑛 = −𝑘0(𝑥𝑛𝑠𝑒𝑛(𝜃0)𝑐𝑜𝑠(𝜑0) + 𝑦𝑛𝑠𝑒𝑛(𝜃0)𝑠𝑒𝑛(𝜑0)) … (1.3) 
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De las expresiones (1.1) y (1.2), los términos 𝑎 y 𝑏 corresponden al periodo de la celda a lo largo de 

los ejes 𝑥 e 𝑦, respectivamente. Dichas distancias se ilustran en la Figura 1.4, la cual ejemplifica una 

geometría generalizada de la rejilla o malla en la que los elementos reflectivos están dispuestos en el 

arreglo [17]. 

 

Figura 1.4. Generalización de la rejilla para un arreglo de antenas [Elaboración propia] 

Para el caso de 𝛼 = 90° se tendrá una rejilla rectangular, por lo que los elementos del arreglo 

estarán ubicados a lo largo de los ejes 𝑥 e 𝑦. Por otro lado, un valor 𝛼 = 60° corresponde a una 

malla triangular equilátera, en donde los radiadores estarán dispuestos en el eje 𝑥 y en un nuevo eje 

𝜂; emplear esta geometría tiene implicaciones tales como la necesidad de aplicar el desplazamiento 

de fase ya no en dirección 𝑦, sino a lo largo del nuevo eje 𝜂.  

La elección de una red u otra tiene una repercusión directa en el periodo permitido del arreglo, 

pues dependiendo de la geometría de la rejilla se tendrán las distancias máximas entre elementos. 

Esta restricción en la distancia se debe a que, a partir de ciertos valores de separación, aparecen los 

llamados lóbulos parásitos o de difracción: ondas electromagnéticas que se propagan hacia una 

dirección no deseada y cuya representación en el patrón de radiación corresponde al de un lóbulo 

de magnitud comparable al lóbulo principal. Así pues, la distancia máxima 𝑑 entre elementos para 

una rejilla rectangular será [18]: 

𝑑 ≤
𝜆0

1 + 𝑠𝑒𝑛(𝜃𝑚𝑎𝑥)
… (1.4) 
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Mientras que para una rejilla triangular equilátera: 

𝑑 ≤ 1.155
𝜆0

1 + 𝑠𝑒𝑛(𝜃𝑚𝑎𝑥)
… (1.5) 

En donde 𝜆0 es la longitud de onda en el espacio libre y 𝜃𝑚𝑎𝑥 es el ángulo máximo de escaneo. 

1.2.2. Potencia radiada y ganancia de un arreglo 

La magnitud del campo radiado en función de las coordenadas (𝜃, 𝜑) define el patrón de radiación 

producido por el arreglo reflectivo. Así mismo, el patrón de radiación se puede definir a partir de la 

distribución del vector de Poynting en el campo lejano. Este vector de Poynting se calcula como 

[19]: 

𝑆 = �⃗⃗� × �⃗⃗⃗�∗ … (1.6) 

El vector resultante del producto cruz es una medida de densidad de potencia, por lo que la 

integración de dicho vector a lo largo de una superficie cerrada permite conocer la potencia radiada 

por la antena [17]: 

𝑃𝑟 = ∯
|�⃗⃗�|

2

𝑍0
𝑅2𝑑Ω … (1.7) 

En donde 𝑍0 es la impedancia de onda en el espacio libre. 

La relación entre la potencia incidente que es radiada por el arreglo y la potencia de entrada radiada 

por una antena isotrópica sin pérdidas, define la ganancia 𝐺(𝜃, 𝜑) del arreglo reflectivo asociada a 

una dirección determinada [20]. Como se mencionó en la introducción de este capítulo, la cantidad 

de información que una antena puede transmitir está en función de la ganancia de la antena, de ahí 

que el buen desempeño de un radiador en este rubro resulta de gran relevancia. 

Para una abertura plana, la máxima ganancia es directamente proporcional al área física de la antena 

e inversamente proporcional al cuadrado de la longitud de onda de operación [21]: 

𝐺𝑚𝑎𝑥(𝜃, 𝜑) = 𝜀𝑎𝑝

4𝜋𝐴𝐹𝐼𝑆

𝜆0
2 … (1.8) 
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En donde 𝐴𝐹𝐼𝑆 es el área física de la abertura y 𝜀𝑎𝑝 es la eficiencia del arreglo, término que 

considera las pérdidas en el radiador debido a diversos factores, como lo son el ángulo de escaneo, 

los errores de cuantización de fase o la iluminación del arreglo. 

1.2.3. Modelo de arreglo infinito 

En el estudio de arreglos de antenas, el análisis de muchos de los fenómenos electromagnéticos 

suele simplificarse considerando a estos dispositivos como arreglos infinitos. Esta consideración se 

sustenta debido a que, para arreglos de dimensiones eléctricas considerables, los elementos 

ubicados en el centro del arreglo y sus vecindades cuentan con un comportamiento afin al de un 

elemento perteneciente a un arreglo infinito [17], despreciando los efectos producidos por los 

bordes del arreglo. Este tipo de modelo asume lo siguiente [20]: 

• Periodicidad en la disposición de elementos 

• Todos los elementos son idénticos 

• La excitación en amplitud de los elementos es uniforme 

• Puede existir un desplazamiento lineal en la fase de excitación en los elementos a lo largo de 

los ejes de coordenadas 

Uno de los fenómenos de mayor interés cuyo estudio recurre a los arreglos infinitos, es el de 

acoplamiento mutuo o interacción mutua, efecto que produce variaciones en el desempeño del 

arrego y que se encuentra en función de las características de radiación de los elementos reflectivos, 

la distancia entre estos y la orientación de los mismos [20]. 

La interacción mutua entre los elementos de un arreglo ocurre debido a que las ondas 

electromagnéticas (transmitidas o recibidas) por cada uno de estos provocan una excitación e 

inducción de corriente en los elementos vecinos, de modo que el comportamiento de cada radiador 

ya no solo depende del elemento en sí, sino también de aquellos radiadores adyacentes. Es así como 

el acoplamiento mutuo produce variaciones en la ganancia de los elementos y en su impedancia de 

entrada, particularmente al momento de llevar a cabo el escaneo del lóbulo principal. 
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1.2.4. Fuentes de excitación: Modos Floquet 

El vector campo eléctrico medido en la zona lejana, es producto de una distribución de corriente 

eléctrica 𝐼 o de campo �⃗⃗� presente en cada uno de los elementos del arreglo dada la incidencia de 

una onda electromagnética. Para el caso de una estructura periódica infinita, las corrientes o campos 

inducidos en el arreglo se presentan como una serie infinita de fuentes con periodicidad en 

amplitud y fase; esta serie recibe el nombre de serie Floquet y las funciones base, modos Floquet. 

Así pues, a partir de la resolución de las ecuaciones de Maxwell, el campo radiado por un arreglo 

infinito puede expresarse en términos de una serie infinita, constituida por modos Floquet TE y TM 

de la forma [17]: 

�⃗⃗�𝑚𝑛
𝑇𝐸 = 𝑉𝑚𝑛

𝑇𝐸𝑒𝑚𝑛
𝑇𝐸 𝑒−𝑗𝑘𝑧𝑚𝑛𝑧 … (1.9) 

�⃗⃗�𝑚𝑛
𝑇𝑀 = 𝑉𝑚𝑛

𝑇𝑀 (𝑒𝑚𝑛
𝑇𝑀 +

�̂�(∇ ∙ 𝑒𝑚𝑛
𝑇𝑀)

𝑗𝑘𝑧𝑚𝑛
) 𝑒−𝑗𝑘𝑧𝑚𝑛𝑧 … (1.10) 

En donde (𝑚, 𝑛) corresponden a los índices de los modos Floquet,  𝑒𝑚𝑛
𝑇𝐸  y 𝑒𝑚𝑛

𝑇𝑀 son los vectores 

campo eléctrico de los modos TE y TM, respectivamente; 𝑉𝑚𝑛
𝑇𝐸 y 𝑉𝑚𝑛

𝑇𝑀 son las amplitudes modales y 

𝑘𝑧𝑚𝑛 la constante de propagación o número de onda, definida como [17]: 

𝑘𝑧𝑚𝑛 = 𝑘0𝑐𝑜𝑠(𝜃𝑚𝑛) = √𝑘2 − 𝑘𝑥𝑚𝑛
2 − 𝑘𝑦𝑚𝑛

2 … (1.11) 

𝑘𝑥𝑚𝑛 = 𝑘0𝑠𝑒𝑛(𝜃𝑚𝑛)𝑐𝑜𝑠(𝜑𝑚𝑛) = 𝑘𝑥0 +
2𝑚𝜋

𝑎
 … (1.12) 

𝑘𝑦𝑚𝑛 = 𝑘0𝑠𝑒𝑛(𝜃𝑚𝑛)𝑠𝑒𝑛(𝜑𝑚𝑛) = 𝑘𝑦0 −
2𝑚𝜋

𝑎 tan(𝛼)
+

2𝑛𝜋

𝑏
… (1.13) 

En donde 𝑘𝑥0 y 𝑘𝑦0 corresponden a los factores de progresión de fase del modo con índice 𝑚 =

𝑛 = 0, llamado modo dominante [17].  

De modo que el campo radiado será: 

�⃗⃗� = ∑ ∑ (�⃗⃗�𝑚𝑛
𝑇𝐸 + �⃗⃗�𝑚𝑛

𝑇𝑀)

∞

𝑛=−∞

∞

𝑚=−∞

    𝑚, 𝑛 ∈ ℤ … (1.14) 
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Cada uno de los modos que constituyen la sumatoria representa una onda plana, la cual se propaga 

en cierta dirección (𝜃, 𝜑). Resulta importante mencionar que sólo se propagarán aquellos modos 

cuya constante de propagación 𝑘𝑧𝑚𝑛 sea real, aquellos que no cumplen con esta condición reciben 

el nombre de modos evanescentes. 

1.2.5. Polarización de una onda electromagnética 

Las ondas electromagnéticas radiadas por una antena cuentan con determinada polarización. La 

polarización de una onda se encuentra en función de la orientación de su vector campo eléctrico 

[19] y su comportamiento al variar su dirección y magnitud a lo largo del tiempo y sentido de 

propagación [20]. Esta puede ser lineal, circular o elíptica.  

 

Figura 1.5. Polarización del campo eléctrico para ondas (a) PCD y (b) PCI [19] 

En la Figura 1.5 se ilustra una onda electromagnética de polarización circular, la cual puede ser de 

orientación derecha (PCD) o izquierda (PCI). Las expresiones matemáticas correspondientes para 

estas ondas que se propagan en dirección +𝑧, son : 

 �⃗⃗�𝑅𝐶𝑃 = 𝐸0(�̂�𝑥 − 𝑗�̂�𝑦)𝑒−𝑗𝑘0𝑧            �⃗⃗�𝐿𝐶𝑃 = 𝐸0(�̂�𝑥 + 𝑗�̂�𝑦)𝑒−𝑗𝑘0𝑧   … (1.15) 

Una onda de polarización lineal contará sólo con una componente ya sea en 𝑥 (PLV) o en 𝑦 (PLH), 

o será un vector resultado de la suma de ambas componentes, pero sin el desfase provisto por 𝑗. Por 

otro lado, una onda de polarización elíptica tendrá la misma forma que las expresiones de (1.15), 

con la particularidad de que las componentes cuentan con magnitudes distintas. 
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Así pues, los elementos de un arreglo operan con alguna de las polarizaciones previamente 

mencionadas. La polarización de la onda electromagnética que se pretende transmitir/recibir se 

conoce como co-polarización (Co-Pol), mientras que la polarización de las ondas cuyo vector �⃗⃗� es 

ortogonal a esta co-polarización, recibe el nombre de polarización cruzada (X-Pol). 

1.2.6. Técnicas para el desplazamiento de fase en arreglos reflectivos 

Dentro del principio de funcionamiento de estos arreglos, la generación de la pendiente de fase es 

crucial. Se identifican tres técnicas principales para producir el desplazamiento de fase requerido: 

variación de la frecuencia de resonancia a partir de las dimensiones del elemento reflectivo, la 

inserción de stubs de longitud variable y la rotación de los elementos que constituyen el arreglo 

reflectivo [22] (véase Figura 1.6). 

 

Figura 1.6. Técnicas de desplazamiento de fase: (a) Inserción de stubs [8], (b) Variación de dimensiones [23] (c) Rotación del 

elemento [7]. 

La inserción de stubs permite modificar la fase de la onda reflejada debido a que una onda 

electromagnética pierde fase conforme se propaga a lo largo de una línea de transmisión. Por tanto, 

el desplazamiento de fase 𝜓 que provee cada elemento se encuentra en función de la longitud del 

stub. 
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La variación en las dimensiones del elemento aprovecha la naturaleza de resonancia de los 

elementos reflectivos, pues es sabido que la magnitud y fase del coeficiente de reflexión dependen 

de la frecuencia de resonancia, que a su vez se encuentra en función de las dimensiones del 

elemento. Así pues, es posible obtener distintos valores de fase al incrementar o disminuir las 

dimensiones del elemento en su frecuencia de operación. 

Finalmente, la rotación de los elementos reflectivos en un ángulo 𝛾 producirá un desplazamiento de 

fase 𝜓 = 2𝛾 [8] en la onda reflejada. Esta técnica se presentó en un inicio con el nombre de 

“Espirafase”[24] y está restringida a ondas de polarización circular. 

Mientras las dos primeras técnicas limitan el ancho de banda del arreglo [16], el desplazamiento de 

fase a partir de la rotación de los elementos es independiente de la frecuencia de operación, por lo 

que el ancho de banda dependerá únicamente del elemento resonante. Así mismo, otra de sus 

ventajas es la relación lineal existente entre el ángulo de rotación y el desplazamiento en fase de la 

onda reflejada. 

1.2.7. Elementos resonantes en arreglos reflectivos  

Los elementos que constituyen la celda unitaria pueden ser de muchas geometrías y tipos, desde 

simples parches de microcinta, dipolos, ranuras o anillos, hasta geometrías más sofisticadas como la 

llamada Cruz de Jerusalén o elementos con forma de espirales de Arquímedes (véase Figura 1.7). 

 

Figura 1.7. Geometrías de celdas unitarias: (a) Dipolos cruzados [25], (b) Cruz de Jerusalén [26] y (c) Espirales de Arquímedes[27] 

Además del ancho de banda, la geometría del desplazador de fase determina la polarización con la 

que conviene trabajar el arreglo. Por otro lado, las dimensiones del elemento establecen la  

frecuencia de operación, de modo que la operación en altas frecuencias (como lo es la banda de 
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ondas milimétricas) puede conllevar ciertas dificultades de fabricación, pues el tamaño de los 

elementos se encuentra en el orden de milímetros e incluso micras. 

Así mismo, la cantidad de parámetros disponibles para el ajuste del arreglo puede llegar a ser un 

factor de relevancia al momento de elegir la geometría de la celda, pues a mayor cantidad de 

parámetros, se tiene más flexibilidad al momento de realizar una optimización del diseño de interés. 

1.3. Arreglos reflectivos de doble banda 

Numerosas propuestas de arreglos reflectivos se han presentado recientemente enfocados a 

satisfacer la necesidad de una antena que opere en los regímenes de Tx y Rx de manera simultánea. 

Algunos de los diseños para el funcionamiento en banda dual consisten en arreglos de dos capas 

[28] (Figura 1.8 (a)), en donde cada una de ellas opera a una frecuencia diferente; de igual manera, 

la integración de elementos reflectivos para cada una de las frecuencias de operación dentro de la 

misma abertura [29] ha sido objeto de estudio en los últimos años (Figura 1.8 (b)). Por otro lado, se 

ha implementado una combinación de AR y AT, en donde cada arreglo funciona a una frecuencia 

determinada [30] (Figura 1.8 (c)). 

 

Figura 1.8. Propuestas de arreglos reflectivos de doble banda: (a) Arreglo de dos capas [28], (b) Arreglo de una capa [29]        (c) 

Combinación de AR y AT [30]. 

De las tres alternativas descritas, aquella que consiste en una sola capa que integre elementos para 

cada frecuencia de operación, resulta la más viable en cuestiones de complejidad de fabricación y 

bajo perfil. 

Uno de los principales retos al momento de diseñar este tipo de arreglos es la manera en que los 

elementos estarán dispuestos en la celda unitaria. El acomodo de los desplazadores de fase resulta 
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estar en función del cociente 𝑅 = 𝑓𝑚á𝑥/𝑓𝑚𝑖𝑛, cantidad adimensional que proporciona la relación 

entre bandas de operación [6].  

1.3.1. Arreglos de doble banda con 𝑅 ≥ 1.4 

La implementación de arreglos con bandas de operación muy separadas entre sí (𝑅 ≥ 1.4) [31] 

permite una integración más sencilla de los elementos resonantes dentro de la celda unitaria, esto 

debido al contraste existente entre las dimensiones físicas de los elementos de la banda inferior y de 

la banda superior. Para el caso de resonadores tales como anillos o ranuras (de cualquier 

geometría), es posible disponer de estos de manera concéntrica, en donde el elemento 

correspondiente a la banda superior se encuentra dentro de aquellos que operan en frecuencias más 

bajas.  

Ejemplos de este tipo de arreglos son los propuestos en [32] y [33], ambos con operación en las 

bandas Ku/Ka y que emplean las técnicas de variación de dimensiones y rotación del elemento, 

respectivamente, para lograr la compensación de fase requerida. Así mismo, se han propuesto 

arreglos en donde la celda unitaria consta de un elemento resonante de la banda inferior rodeado de 

aquellos que resuenan en altas frecuencias [34]. Los elementos descritos se ilustran en la Figura 1.9. 

 

Figura 1.9. Propuestas de AR de doble banda de una capa con 𝑅 ≥ 1.4: (a) [32], (b)[33] y (c) [34] 

Un aspecto a considerar en el diseño de arreglos de doble banda con gran separación en frecuencia, 

es que el ángulo de escaneo 𝜃𝑚𝑎𝑥 de las condiciones (1.4) y (1.5) no será aplicable para ambas 

bandas de operación, esto debido a la diferencia en las dimensiones de 𝜆0. De modo que la banda 

superior permite un valor menor de 𝜃𝑚𝑎𝑥 antes de la aparición de lóbulos parásitos. 
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Este problema puede atacarse ya sea eligiendo un periodo adecuado para la celda [32][33] o 

añadiendo más de un elemento para la banda superior dentro de la misma celda unitaria [34], de 

modo que se encuentren físicamente más próximos entre sí. 

1.3.2. Arreglos de doble banda con 𝑅 < 1.4 

La operación en banda dual con frecuencias muy separadas entre sí obedece a la necesidad de una 

operación simultánea de Rx/Tx; por otro lado, los arreglos reflectivos multibanda en donde las 

frecuencias de operación se encuentran próximas permiten compensar el reducido ancho de banda 

que caracteriza a los arreglos reflectivos planos o bien, proveer de diferentes servicios que operen en 

bandas próximas.  

Para el caso de arreglos de doble haz en donde 𝑅 < 1.4, el inconveniente relacionado al periodo de 

la celda ya es despreciable debido a la proximidad de las frecuencias de operación; sin embargo, 

ahora el principal problema radica en lograr una eficiente disposición de los elementos para ambas 

bandas en la misma abertura, esto debido a que las dimensiones físicas de los mismos son muy 

próximas entre sí.  

Algunas propuestas para lograr la operación de estos arreglos de doble banda son las descritas en 

[18] y [31] (Figura 1.10 (a) y Figura 1.10 (b)). En [18] se emplea una rejilla triangular equilátera, la 

cual permite un mayor espaciamiento entre elementos, mientras en [31] se recurre nuevamente a 

una disposición concéntrica de anillos ranurados, con la particularidad de que ahora el anillo 

exterior corresponde a la frecuencia superior, con perímetro igual a 2𝜆0. Así mismo, se han 

realizado propuestas de arreglos reflectivos multibanda, en donde se recurre a la miniaturización de 

los elementos a partir de la inserción de capacitancias [35], logrando así una mayor separación entre 

componentes a pesar de que sus frecuencias de resonancia se encuentren próximas (véase Figura 

1.10 (c)). 
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Figura 1.10. Técnicas para la inserción de elementos con frecuencias de operación próximas: (a) Rejilla triangular equilátera [18] (b) 

Anillos concéntricos con resonancia en 2𝜆 para 𝑓𝑚𝑖𝑛 [31] y (c) Miniaturización de elementos [35] 

Aunado a las consideraciones enunciadas, uno de los fenómenos que más se hace presente en este 

tipo de arreglos es el de interacción o acoplamiento mutuo entre elementos resonantes adyacentes, 

debido a la proximidad con la que se encuentran dispuestos. Este acoplamiento, presente sobre 

todo en arreglos con 𝑅 < 1.4, produce una degradación en el funcionamiento del arreglo y atenta 

contra la independencia en el desplazamiento de fase efectuada para cada frecuencia de operación, 

es decir, la variación en algún parámetro del elemento de una banda afectará el desplazamiento 

proporcionado para la otra frecuencia de operación. 

El acoplamiento entre elementos multibanda puede suprimirse al procurar que la operación de 

estos se limite lo más posible a la frecuencia de operación de cada reflector. Un ejemplo de esto se 

llevó a cabo en [29] y [34], en donde se buscó reducir la interacción mutua restringiendo la 

operación de cada una de las bandas: el primero diseñando elementos con una polarización 

diferente para cada banda de frecuencias y el segundo añadiendo una FSS, en lugar del plano de 

tierra sólido típico de un arreglo reflectivo. Así mismo, en [36] se propone la inserción de anillos de 

dimensiones fijas para aislar los elementos de cada una de las bandas de operación y lograr así una 

disminución en la interacción mutua. Estos elementos multibanda se ilustran en la Figura 1.11. 
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Figura 1.11. Propuestas para la reducción de interacción mutua: (a) Arreglo reflectivo de doble banda con FSS [34] (b) Arreglo 

reflectivo de doble banda con anillos de dimensiones fijas [36] 

1.4. Arreglos reflectivos reconfigurables de doble banda 

La técnicas de desplazamiento de fase empleadas en las propuestas de arreglos mencionadas 

anteriormente, permiten apuntar el haz a una dirección deseada (𝜃0, 𝜑0), sin embargo, para lograr 

un redireccionamiento dinámico del patrón de radiación se requieren tecnologías tales que permitan 

modificar al instante dicho desplazamiento de fase; aquellos arreglos reflectivos con esta capacidad 

reciben el nombre de reconfigurables.  

1.4.1. Técnicas de reconfiguración 

Dentro de las diversas alternativas que existen para habilitar el escaneo en un arreglo reflectivo, es 

posible realizar una primera clasificación dividiéndolas en aquellos de reconfiguración mecánica y 

los de reconfiguración electrónica.  

• Arreglos reflectivos de reconfiguración mecánica 

En [4] se identifican tres propuestas relacionadas al primer grupo: modificar la posición de la antena 

alimentadora, el movimiento de la abertura y la rotación mecánica de los elementos; los primeros 

dos se aprovechan de la diferencia de recorrido existente entre el radiador y cada una de las celdas 

unitarias, mientras que la tercera aprovecha la compensación de fase en función del ángulo de 

rotación 𝛾 del elemento. Ejemplos de estos arreglos se visualizan en la Figura 1.12. 
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Figura 1.12. Sistemas de reconfiguración mecánica: (a) Movimiento del alimentador [37], (b) Rotación del elemento [38] 

La principal ventaja de este tipo de técnicas es que la resolución en la compensación de fase 

depende únicamente de las características del motor empleado, lo cual disminuye en gran medida 

los errores de fase; además, este tipo de arreglos reflectivos presentan bajas pérdidas, bajo costo y 

facilidad de implementación [37]. Por otro lado, el uso de elementos mecánicos implica un 

incremento en el volumen y masa del arreglo, además de que compromete la respuesta del mismo 

al momento de llevar a cabo el escaneo, situaciones indeseables en aplicaciones en donde el bajo 

perfil, masa y el rápido redireccionamiento son prioridad. 

• Arreglos reflectivos de reconfiguración electrónica 

Los arreglos reflectivos de reconfiguración electrónica han resultado una alternativa enfocada a 

cumplir con características tales como bajo peso y complejidad mecánica, pero sobre todo, una 

respuesta veloz al momento de la compensación de fase [4], diferenciándose así de su contraparte 

mecánica. 

Este tipo de arreglos recurren a un sistema de control, el cual modifica el estado de los 

desplazadores en función de los niveles de voltaje de polarización. Los elementos electrónicos 

empleados cumplen funciones ya sea de conmutadores o de sintonizadores: el primer grupo está 

constituido por dispositivos tales como diodos PIN debido a sus estados de alta y baja impedancia, 

mientras que los diodos varactor suelen emplearse como sintonizadores al modificar la frecuencia 

de resonancia debido a su capacitancia variable; así mismo, los sistemas micro electromecánicos 

(MEMS, por sus siglas en inglés) han sido objeto de estudio tanto en su modalidad de switches, 

como de sintonizadores [39]. 
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Figura 1.13. Elementos reconfigurables electrónicamente: (a) Diodos PIN [40], (b) Diodos varactor [41] y (c) Dispositivos MEMS [42] 

En la Figura 1.13 se ilustran algunos ejemplos correspondientes a esta reconfiguración electrónica. 

Se puede visualizar que el propósito de estos dispositivos es habilitar diferentes estados para las 

técnicas de desplazamiento de fase descritas anteriormente. En el caso del arreglo descrito en [40], 

el empleo de diodos PIN permite un desplazamiento de fase por medio de la rotación electrónica 

del elemento; por otro lado, en [41] se hace uso de la capacitancia variable de los diodos varactor 

para modificar la frecuencia de resonancia de un parche de microcinta, similar al principio de 

operación correspondiente a la variación de las dimensiones físicas del elemento; finalmente, el uso 

de conmutadores MEMS permite la construcción de arreglos reflectivos como el descrito en [42], 

en donde se incrementa la longitud del stub conectado a la ranura por medio de un switch. 

Ambos métodos de reconfiguración electrónica presentan sus respectivas ventajas y desventajas: 

aquellos arreglos que emplean conmutadores sufren principalmente de su limitada resolución en 

fase, pues al tratarse de una reconfiguración digital, se sabe que la cantidad de estados posibles se 

encuentra restringida a 2𝑁, siendo 𝑁 el número de bits del desplazador [43]. 

Esta cantidad limitada de desplazamientos de fase hace que los arreglos que emplean esta técnica 

sufran de pérdidas por cuantización, conocidas también como pérdidas por errores de fase. Estas 

pérdidas surgen a raíz de un proceso de aproximación de la pendiente de fase requerida para 

desviar la onda reflejada y tienen efectos tales como error de apuntamiento e incremento del nivel 

de lóbulos laterales, lo cual se traduce en una degradación en la ganancia del arreglo. 

Matemáticamente, la cantidad de pérdidas está dada por [17]: 

𝑃é𝑟𝑑𝑖𝑑𝑎𝑠 𝑝𝑜𝑟 𝑐𝑢𝑎𝑛𝑡𝑖𝑧𝑎𝑐𝑖ó𝑛 [𝑑𝐵] = 20 ∙ 𝑙𝑜𝑔 (
2𝑁

𝜋
∙ 𝑠𝑒𝑛 (

𝜋

2𝑁
)) … (1.15) 
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Así pues, las pérdidas de cuantización para arreglos de 3 bits, 2 bits y 1 bit son aproximadamente de 

0.2 [𝑑𝐵], 0.9 [𝑑𝐵] y 3 [𝑑𝐵], respectivamente En lo relacionado a las ventajas de este tipo de 

desplazadores, se encuentran características como un buen ancho de banda de operación y bajas 

pérdidas de inserción, sobre todo en los MEMS. 

Por otro lado, la variación de fase y frecuencia de resonancia por medio de diodos varactor se 

caracteriza por la presencia de fluctuaciones del coeficiente de reflexión alrededor de la frecuencia 

de operación, reducido ancho de banda y por presentar altas pérdidas (hasta 3 [𝑑𝐵] en la banda Ku 

[18]), esta última desventaja puede solucionarse recurriendo al uso de MEMS en su modalidad de 

capacitor variable [44]. Pese a estas deficiencias, los diodos varactores continúan como una buena 

alternativa dada su buena resolución en el desplazamiento de fase y la relación casi lineal entre esta y 

el nivel de voltaje. 

En la Figura 1.14 se puede observar una comparativa de las respuestas en magnitud y fase de los 

coeficientes de reflexión de dos elementos de reconfiguración electrónica, uno que emplea 

conmutadores [45]  y otro que usa diodos varactor [18]. 

 

Figura 1.14. Comparación entre las características de magnitud y fase para arreglos reflectivos de reconfiguración electrónica 

empleando (a) Diodos PIN [45] y (b) Diodos varactor [18] 
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Sea cual sea la alternativa implementada, un arreglo de reconfiguración electrónica implica la 

necesidad de una red de alimentación de DC que establezca el valor de voltaje requerido para cada 

celda unitaria de manera independiente, de ahí que uno de los mayores retos en los arreglos de 

reconfiguración electrónica sea el diseño de esta red de polarización, la cual, además, debe presentar 

buenas características de aislamiento, de modo que no influyan en la operación del arreglo [4][41]. 

En las fuentes consultadas se presentan tablas, como la Tabla 1.2, en donde se sintetizan las 

características de cada uno de los tipos de reconfiguración: 

Tabla 2.2. Análisis cualitativo de las técnicas de reconfiguración de un arreglo [4][39] 
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M
E

M
S

 

Bajo Alto *Alta ≤ 3[𝑑𝐵] Alto [47] Bajas 

*En comparación con sus contrapartes electrónicas, la velocidad de reconfiguración de los 

dispositivos MEMS puede considerarse como Media. 
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1.4.2. Estado del arte de los arreglos reflectivos reconfigurables de doble banda 

Para efectos del presente trabajo, la investigación realizada se enfocó en los arreglos de 

reconfiguración electrónica. Cabe resaltar que, en comparación con la cantidad de publicaciones y 

diseños relacionados con arreglos de doble banda fijos de una capa, la cantidad de propuestas de 

arreglos reflectivos electrónicamente reconfigurables de doble haz es muy reducida.  

Algunos de los diseños de mayor relevancia (de acuerdo con la cantidad de citas) que emplean 

diodos varactor para la reconfiguración, son los presentados en [48] y [18]. La celda unitaria en [48] 

opera en las bandas S (2.6 [𝐺𝐻𝑧] a 3.95 [𝐺𝐻𝑧]) y C (4.9 [𝐺𝐻𝑧] a 7.05 [𝐺𝐻𝑧]) y consta de un 

parche y un anillo de geometría cuadrangular (véase Figura 1.15 (a)). El diodo varactor se conecta en 

la abertura existente entre el parche y el anillo, empleando una resistencia y un capacitor para 

mandar a tierra las señales de RF asociadas a la fuente de polarización del diodo, tal como se ilustra 

en la Figura 1.15 (b).  

 

Figura 1.15. Celda unitaria para AR de doble haz con reconfiguración electrónica empleando diodos varactor: (a) Estructura (b) 

Circuito de polarización [48] 

Este arreglo se probó para tres ángulos de desviación 𝜃0: 30°, 45° y 60° para las dos bandas de 

operación, en donde las pérdidas máximas registradas fueron de 4.2 [𝑑𝐵] en banda C y de 4.8 [𝑑𝐵] 

para la banda S, ambas en 60°. Cabe señalar que este diseño emplea solo un diodo varactor para 

modificar la fase en ambas frecuencias; si bien esto es favorable para la complejidad de 

implementación, se sacrifica la capacidad de escaneo independiente. 

En contraste con la propuesta en [48], la celda unitaria de [18], ilustrada con anterioridad en la 

Figura 1.10 (a), permite independencia en el escaneo a partir de dos elementos, cada uno con sus 

respectivos diodos varactor. Este arrreglo opera en las bandas de 11.2 [𝐺𝐻𝑧] y 15.2 [𝐺𝐻𝑧], 
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empleando anillos y ocho diodos: cuatro para cada elemento resonante. Las ganancias máximas 

registradas para un arreglo de 8 × 8 celdas fueron de 13.98 [𝑑𝐵] y de 16.61 [𝑑𝐵] para las bandas 

inferior y superior, respectivamente. El escaneo efecuado verificó ángulos de elevación de hasta 24°, 

sin embargo, con lóbulos laterales de magnitud considerable. Este trabajo resalta por el análisis tan 

detallado en las pérdidas que presenta la propuesta, desde aquellas intrínsecas en el diseño de la 

celda unitaria, hasta las pérdidas por escaneo y la alimentación del arreglo; sin embargo, se omite un 

estudio de los efectos de acomplamiento mutuo en el desplazamiento de fase producido por cada 

uno de los elementos en la celda unitaria. 

Ambos arreglos exhiben la típicas pérdidas características de los diodos varactor, presentando 

valores que superan los 3 [𝑑𝐵]. Así mismo, la necesidad de un sistema de control que provea de 

diversos valores de voltaje (0.5 − 28 [𝑉] en [48] y 0 − 10 [𝑉] en [18]) incrementa la complejidad de 

implementación. 

Con relación a la reconfiguración a partir de conmutadores, la mayoría de los diseños propuestos 

optan por desplazadores de un solo bit, como se puede apreciar en [49] y [50], en donde se hace 

uso de diodos PIN y de la técnica de inserción de stubs para el desplazamiento en fase. La celda 

unitaria de [49] consta de un parche rectangular cortocircuitado a tierra a partir de un diodo PIN 

(Figura 1.16 (a)). El elemento exhibe dos frecuencias de resonancia: 11.1 [𝐺𝐻𝑧] y 14.3 [𝐺𝐻𝑧], 

bandas en donde se logra un desplazamiento de 180°. Esta propuesta se llevó a la práctica con un 

arreglo de 1600 elementos, empleando un tablero de control basado en FPGA para ejecutar la 

conmutación de los diodos PIN, los cuales requirieron 1.4 𝑉 para su polarización directa. El 

escaneo se realizó a una elevación máxima de 60° en la banda inferior y 40° en la banda superior, 

con ganancias máximas de 29.3 [𝑑𝐵] en la banda inferior y 30.8 [𝑑𝐵] en la banda superior. La 

propuesta presentó 0.66 [𝑑𝐵] de pérdidas en el elemento a 11.1 [𝐺𝐻𝑧] y 0.96 [𝑑𝐵] a 14.3 [𝐺𝐻𝑧], 

así como los 3 [𝑑𝐵] que conllevan los desplazadores de fase de 1 bit. Así como en [48], la 

operación de doble banda no es independiente, pues el cambio de estado del diodo PIN afecta de 

manera simultánea a ambas frecuencias. 
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Figura 1.16. Celdas unitarias para AR de doble haz con reconfiguración electrónica empleando diodos PIN: (a) Celda unitaria con un 

solo diodo PIN sin escaneo independiente [49] (b) Celda unitaria con dos diodos PIN con escaneo independiente [50] 

La celda unitaria en [50] es bastante similar a la descrita anteriormente en cuanto a geometría se 

refiere; sin embargo, esta destaca debido a su capacidad de escaneo, pues este se lleva a cabo de 

manera independiente en cada una de las bandas de operación, cuyas frecuencias centrales se 

encuentran en 12.5 [𝐺𝐻𝑧] y 14.25 [𝐺𝐻𝑧]. Este arreglo logra su operación de doble haz a partir de 

emplear una polarización distinta para cada frecuencia, siendo estas ortogonales entre sí: lineal 

horizontal en la banda inferior y lineal vertical en la superior; debido a esto, requirieron de dos 

diodos PIN, uno correspondiente a cada frecuencia, para efectuar el desplazamiento en fase (Figura 

1.16 (b)). Un arreglo de 256 elementos produjo ganancias máximas de 22.3 [𝑑𝐵] y 22.5 [𝑑𝐵], con 

pérdidas de hasta 1 [𝑑𝐵] en la celda unitaria. El escaneo se llevó acabo hasta 𝜃0 = 60°. 

De acuerdo con la información recabada, sólo una propuesta de arreglo con reconfiguración 

electrónica recurre al principio de rotación del elemento (o de Espirafase). Si bien exiten varias 

publicaciones que presentan arreglos con elementos reconfigurables tipo Espirafase [45][51][52], el 

diseño descrito en [53] es el único arreglo reflectivo de doble banda que emplea esta técnica de 

desplazamiento en fase. El estudio de propuestas que recurren a la técnica de rotación del elemento 

resulta de particular importancia para el presente trabajo, esto debido a que son el principal 

referente para el análisis del diseño que se describe en los capítulos posteriores. 

El arreglo de [53], introducido como una “demostración de concepto”, consta de anillos ranurados, 

los cuales operan en las bandas K (24.4 [𝐺𝐻𝑧]) y Ka (35.5 [𝐺𝐻𝑧]) y emplean seis dispositivos 

MEMS como conmutadores, logrando con estos una resolución en fase de 120° (tres estados 

disponibles). En cuanto a las características de la celda unitaria, ambas bandas de operación 
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presentan buena supresión de polarización cruzada, cualidad que corresponde a un desplazador de 

fase eficiente, como se explicará en el capítulo a continuación; así mismo, el desplazamiento en fase 

exhibe el comportamiento esperado en cuanto a valor e independencia (Figura 1.17).  

 
Figura 1.17. Propuesta de arreglo de doble banda reconfigurable electrónicamente por medio de MEMS [53] 

Con relación a la capacidad de escaneo del arreglo, los autores se limitan a un desvío del haz en 

dirección 𝜃0 = 35° y 24°, para las bandas inferior y superior respectivamente, haciendo énfasis en 

la aparición de lóbulos parásitos para la banda Ka, en donde no se cumple la condición (1.4) (véase 

Figura 1.18). El arreglo implementado para el escaneo emplea estados de cortocircuito y circuito 

abierto en los elementos de la celda, de modo que la demostración se realizó en condiciones 

ideales. Además de lo anterior, poco se explica en relación a la eficiencia del arreglo al momento de 

efectuarse el escaneo, omitiendo aspectos importantes como las pérdidas de inserción de los MEMS 

(que se asumen como bajas) o aquellas producto de la cuantización de fase. 

 

Figura 1.18 Patrón de radiación de un arreglo reflectivo con operación en bandas K/Ka (a) 𝑓 = 24.4 [𝐺𝐻𝑧] (b)𝑓 = 35.5 [𝐺𝐻𝑧] [53] 
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1.5. Retos de los arreglos reflectivos reconfigurables de doble banda 

Efectuada la revisión del estado del arte, se identificaron las áreas de oportunidad relacionadas con 

este tipo de arreglos reflectivos: la interacción mutua entre elementos, las pérdidas en el arreglo, la 

cantidad de dispositivos para la reconfiguración electrónica y la red de polarización y control de los 

mismos. Dados los alcances de este trabajo, no se profundizará en la evidente complejidad del 

sistema de control, además de otras problemáticas presentes en cualquier arreglo reflectivo, como lo 

es la posición del alimentador y las pérdidas relacionadas con esto. 

Se observa entonces que cada diseño procura una compensación entre las pérdidas debidas al 

dispositivo empleado, y aquellas producto de la discretización de fase: los arreglos que emplean 

diodos varactor sufren de grandes pérdidas de inserción, mientras que las pérdidas por cuantización 

son despreciables, debido a su resolución en el desplazamiento de fase. En contraste, el uso de 

conmutadores permite baja disipación de potencia, de modo que las principales pérdidas son 

consecuencia de la resolución del desplazador, habitualmente de 1 bit. Por tanto, un diseño 

novedoso procurará rescatar las cualidades de ambos tipos de propuestas: pocas pérdidas de 

inserción y de cuantización. 

Si bien la propuesta descrita en [53] es un primer intento de lograr un arreglo con las características 

enunciadas (tres estados disponibles empleando dispositivos MEMS), una de sus principales 

deficiencias radica en la cantidad de MEMS requeridos para lograr una resolución en fase de 120°, 

siendo seis en este caso, sumando un total de doce dispositivos MEMS en la celda unitaria. Esto 

tiene fuertes implicaciones en los costos y complejidad de implementación del arreglo, pues 

recordemos que estos dispositivos constan de decenas de celdas unitarias. 

Así pues, aunado a los propiedades descritas, se añade la capacidad de lograr la mayor cantidad de 

estados disponibles en el desplazador, con el menor número de conmutadores posibles. De igual 

manera, debido a la necesidad de escaneo independiente para cada frecuencia del arreglo, es 

necesario un buen aislamiento en cada banda de operación como el que exhibe la propuesta [53], 

de modo que un análisis como el efectuado en [50] sería apropiado para poder corroborar esta 

independencia de operación. 
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1.6. Conclusiones 

 

• Dado el contexto actual de las telecomunicaciones, el estudio dedicado a antenas de alta 

ganancia con capacidad de escaneo y operación multibanda, resulta de gran relevancia. Lo 

anterior debido a que estos dispositivos son una parte fundamental en aquellas alternativas 

que pretenden llegar a sustituir a las comunicaciones terrestres, como lo son los servicios 

provistos por satélites de baja órbita. 

 

• Los arreglos reflectivos de reconfiguración electrónica se posicionan como una tecnología 

habilitadora de las comunicaciones satelitales, dado su bajo perfil, masa, facilidad de 

construcción y despliegue, así como su capacidad de escaneo. 

 

• El estudio sobre arreglos reflectivos ha sido bastante extenso a lo largo de los años, tanto en 

lo teórico como en las propuestas prácticas. De la inmensa cantidad de información 

existente, se resalta la geometría de los elementos de la celda unitaria, la técnica de 

desplazamiento de fase y la tecnología de reconfiguración, como los aspectos de mayor 

interés para el diseño de un AR reconfigurable. 

 

• El diseño de AR reconfigurables de doble haz aún se encuentra en una etapa muy temprana 

de desarrollo, lo cual puede confirmarse en la reducida cantidad de propuestas en la 

literatura, además de los retos y áreas de oportunidad que presentan los diseños actuales. 

 

• Un diseño óptimo de AR de doble banda con reconfiguración electrónica debe contar con 

características tales como bajas pérdidas en los elementos (logrado a partir del uso de 

conmutadores) y buena resolución en fase, empleando la menor cantidad de conmutadores 

posibles; además, las bandas de operación deben de presentar un buen aislamiento para 

asegurar la independencia de escaneo en las frecuencias del arreglo. 
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2. ARREGLO REFLECTIVO TIPO ESPIRAFASE 

 

2.1. Introducción 

Previamente se revisaron diversas propuestas de arreglos reflectivos de doble banda, siendo 

particularmente de nuestro interés aquellos de naturaleza reconfigurable. 

De los diferentes diseños, resulta de gran relevancia para este trabajo aquel propuesto por Phelan 

[1] conocido como Espirafase. Siendo una de las primeras propuestas de arreglo reflectivo con 

reconfiguración electrónica [2], destacó en su momento por prescindir de líneas de transmisión, 

integrando diodos PIN como habilitadores del desplazamiento en fase generado por los elementos 

reflectivos del arreglo. El uso de diodos se justifica debido a su alta velocidad de conmutación y su 

baja sensibilidad a la temperatura. 

A continuación, se hará una revisión del principio de funcionamiento de este tipo de arreglo, 

modelo matemático y parámetros de interés. 

2.2. Principio de funcionamiento 

Un ejemplo de elemento reflectivo que emplea el principio de Espirafase se ilustra en la Figura 2.1. 

Este elemento consta de cuatro brazos con geometría de espiral, los cuales lo proveen de una 

periodicidad de 90°; cabe mencionar que la propuesta de Phelan también consideraba dipolos 

como elementos reflectivos. 

 

Figura 2.1. Elemento espirafase de cuatro brazos [3] 
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Esta técnica permite una compensación de fase a partir de conmutar la impedancia de entrada en 

cada par de brazos, este cambio en la impedancia se logra a partir de la polarización de los diodos, 

los cuales permiten un total de 2 estados: alta y baja impedancia. Así pues, es posible reflejar la onda 

incidente ya sea polarizando el diodo 𝑥 en inversa y el diodo 𝑦 en directa o viceversa; esta 

conmutación en los diodos genera una rotación electrónica del elemento, de modo que el mínimo 

desplazamiento en fase 𝜓 para este tipo de arreglos será de 2𝛾, en donde 𝛾 es la periodicidad del 

elemento. 

El modelo matemático de esta técnica se describe puntualmente en [4]: 

 

Figura 2.2. Rotación de un dipolo a un ángulo 𝛾 [Elaboración propia] 

Para un elemento reflectivo como el ilustrado en la Figura 2.2, ubicado en el plano 𝑧 = 0, con un 

ángulo arbitrario de rotación 𝛾; al incidir sobre él una onda electromagnética de polarización 

circular derecha (PCD), dada por la expresión: 

�⃗⃗�𝑖 = 𝐸0(�̂�𝑥 + 𝑗�̂�𝑦)𝑒+𝑗𝑘𝑧 … (2.1) 

Se tendrá una onda reflejada en dirección normal al arreglo, descrita por: 

�⃗⃗�𝑟 = 0.5𝐸0𝑒2𝑗𝛾(Γ𝐴 − Γ𝐵)(�̂�𝑥 − 𝑗�̂�𝑦)𝑒−𝑗𝑘𝑧 + 0.5𝐸0(Γ𝐴 + Γ𝐵)(�̂�𝑥 + 𝑗�̂�𝑦)𝑒−𝑗𝑘𝑧 … (2.2) 

En donde Γ𝐴 y Γ𝐵 son los coeficientes de reflexión correspondientes a las componentes ortogonales 

de polarización lineal, asociadas al sistema de referencia AB, y 𝑒2𝑗𝛾 el desplazamiento de fase, 

producto de la rotación del elemento reflectivo. De la expresión (2.2) podemos identificar a la 

denominada onda controlada, que corresponde al primer sumando y que incluye el desplazamiento 
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en fase de 2𝛾; además, esta onda controlada cuenta con la misma polarización que �⃗⃗�𝑖. Por otro 

lado, el segundo sumando recibe el nombre de onda no controlada, la cual cuenta con polarización 

ortogonal al de la onda incidente y cuya fase es independiente del ángulo de rotación del elemento 

reflectivo. 

El desplazador resulta 100% efectivo [4] si se cumple la condición: 

Γ𝐴 = −Γ𝐵 … (2.3) 

Lo cual se traduce en una supresión total de la onda no controlada, de acuerdo con la expresión 

(2.2); en la práctica, esta supresión se considera aceptable cuando se encuentra por debajo de los 

−20 [𝑑𝐵] [5]. Así mismo, el signo menos en la igualdad alude a una diferencia de fase de 180° 

entre los coeficientes de reflexión de las componentes vertical y horizontal. El desplazamiento de 2𝛾 

en la onda incidente al cumplirse la condición (2.3), corresponde al principio de Fox de 

desplazamiento de fase [6]. 

Para lograr la igualdad (2.3) se requiere igual magnitud en los coeficientes de reflexión de las 

componentes horizontal y vertical de la onda electromagnética, es decir, mismas pérdidas en ambas 

componentes; esta condición se logra a partir de la manipulación de la impedancia del elemento 

correspondiente a la celda unitaria, en este caso las espiras. Por otro lado, el signo menos en la 

igualdad (la diferencia de fase de 180°) puede lograrse a partir de la manipulación de la geometría 

del elemento reflectivo [7] o añadiendo stubs en el mismo [8], de modo que cada una de las líneas 

interactúe de manera independiente con cada una de las componentes ortogonales.  

Otra alternativa para producir la diferencia de fase es la presentada en [4], en donde se coloca el 

plano de tierra a una distancia aproximadamente igual a 0.25𝜆0. Esto funciona debido a que un 

elemento como el de la Figura 2.2 reflejará sólo la componente paralela al eje B, mientras es 

invisible para aquella componente paralela al eje A; de modo que la componente que logra 

transmitirse viajará una distancia igual a 0.25𝜆0 antes de ser reflejada por la pantalla metálica, 

habiendo recorrido un total de 0.5𝜆0 al ubicarnos en el plano 𝑧 = 0. Modelando lo anterior a partir 

de líneas de transmisión: 



 36 

 

Figura 2.3. Modelo de línea de transimsión del elemento reflectivo: (a) Componente vertical, (b) Componente horizontal  

[Elaboración propia] 

En donde 𝐵 es la susceptancia debida a la presencia del elemento reflectivo. Para el caso del 

elemento con diodos PIN, esta susceptancia corresponde al par de brazos cuyo diodo se encuentra 

en estado de baja impedancia, prácticamente un cortocircuito. 

2.3. Análisis para un dipolo de 𝟎. 𝟓𝝀𝟎 como elemento Espirafase 

Con el fin de corroborar el cumplimiento del principio de Fox y el funcionamiento de este tipo de 

dispositivos, se realizó la simulación de un arreglo cuyo elemento reflectivo consta de un dipolo de 

0.5𝜆0, con frecuencia de operación 𝑓𝑜𝑝 = 36.5 [𝐺𝐻𝑧], el cual representa el par de brazos 

cortocircuitados (diodo en polarización directa). Esta simulación y todas las efectuadas para la 

elaboración de este trabajo, se llevaron a cabo en un software especializado en el diseño y análisis de 

componentes electromagnéticos; los parámetros 𝑆 del arreglo se calcularon bajo la condición de 

frontera (Boundaries) de Celda Unitaria (Unit Cell), que permite modelar el arreglo como un 

arreglo periódico infinito, para este caso, con periodo igual a 0.5𝜆0. 

 

Figura 2.4. Arreglo periódico infinito de dipolos [Elaboración propia] 



 37 

Como puede observarse en la Figura 2.4, el arreglo aún no cuenta con el plano de tierra, esto con el 

fin de verificar la completa reflexión de la componente vertical Γ𝐵 y la transmisión de la 

componente horizontal Γ𝐴. Así pues, se excitó el arreglo de dipolos empleando un puerto Floquet, 

el cual hace incidir en dirección normal a los elementos dos ondas de polarización lineal: una 

horizontal y otra vertical, los resultados se presentan en la Figura 2.5. 

 

Figura 2.5. Magnitudes de los coeficientes de reflexión de una onda de polarización lineal horizontal (𝛤𝐴) y lineal vertical (𝛤𝐵) 

[Elaboración propia] 

Como se puede observar, el coeficiente de reflexión es máximo para la componente vertical, 

paralela al dipolo, mientras que la componente horizontal se transmite completamente, lo cual 

implica un coeficiente de reflexión nulo. Posteriormente, se añadió la pantalla metálica 

aproximadamente a 0.25𝜆0 del plano de dipolos (Figura 2.6), buscando cumplir la igualdad (2.3). 

Para este caso, el dieléctrico entre la pantalla y los elementos es el vacío, que cuenta con 𝜀𝑟 = 1. 

 

Figura 2.6. Arreglo dipolos de rejilla rectangular con pantalla ubicada a 𝜆0/4 [Elaboración propia] 
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De acuerdo con las curvas de la Figura 2.7, se confirma el cumplimiento de la condición (2.3), en 

donde las magnitudes de  Γ𝐴 y Γ𝐵 son iguales y cuya fase presenta una diferencia de 180.05°. 

 

Figura 2.7. Magnitudes y fases de los coeficientes de reflexión 𝛤𝐴 y 𝛤𝐵 [Elaboración propia] 

Se hizo incidir entonces una onda de polarización circular, tanto derecha (PCD) como izquierda 

(PCI), sobre el arreglo de dipolos; ahora las curvas obtenidas representan los coeficientes de 

reflexión Γ𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙 , los cuales corresponden a la onda controlada y no controlada, 

respectivamente. Los resultados mostrados en la Figura 2.8 corresponden a la onda PCD, cabe 

mencionar que se obtuvieron curvas muy similares para la onda de polarización circular izquierda. 

 

Figura 2.8. Magnitudes de los coeficientes de reflexión de la onda controlada (𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙) y no controlada (𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙) [Elaboración propia] 

En la Figura 2.8 se ilustran las curvas de interés para el análisis de un elemento tipo Espirafase. Se 

presenta la situación ideal en donde |Γ𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| = 0 [𝑑𝐵] y |Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙| ≤ −20 [𝑑𝐵], es decir, un 

coeficiente de reflexión máximo para la onda de co-polarización y un bajo nivel de polarización 

cruzada (X-Pol), lo cual corresponde a una supresión total de la onda no controlada.  
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Analizadas las magnitudes |Γ𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| y |Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙|, ahora corresponde estudiar el comportamiento del 

arreglo dada la rotación del elemento, es decir, verificar que continúe la supresión de la onda no 

controlada y que se lleve a cabo el cumplimiento del principio de Fox, el cual establece un 

desplazamiento de 𝜓 = 2𝛾 para un ángulo de rotación 𝛾. Es así como se efectuaron las 

simulaciones para un intervalo de rotación [0°, 135°], con pasos de 45° y en sentido contrario a las 

manecillas del reloj. Los resultados para cada una de las posiciones se muestran en la Figura 2.9. 

 

Figura 2.9. Magnitudes de 𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y 𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙  para distintos ángulos de rotación [Elaboración propia] 

En lo referente a la magnitud de los coeficientes de reflexión, se observan cambios bruscos, 

especialmente en |Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙| para los ángulos de rotación de 45° y 135°, valores en donde ya no se 

cumple la supresión de −20 [𝑑𝐵] de la onda no controlada para la frecuencia de 36.5 [𝐺𝐻𝑧]; por 

lo que el comportamiento de estos parámetros se encuentra en función del ángulo de rotación. Por 

otro lado, en la gráfica de la Figura 2.10 y en la Tabla 2.1, observamos que el desplazamiento en 

fase producido por el dipolo no cumple con exactitud la relación 𝜓 = 2γ. Cabe mencionar, 

además, que el desplazamiento en fase es positivo para el caso de la onda PCD y negativo para la 

PCI (véase Figura 2.11 y Tabla 2.2).  

A partir de estos resultados, se corrobora además que la técnica de Espirafase es independiente de 

la frecuencia de operación, característica benéfica debido a que la técnica no compromete el ancho 

de banda del arreglo reflectivo. Por tanto, el ancho de banda depende únicamente del elemento y su 

capacidad de cumplir la condición (2.3) para un amplio rango de frecuencias. 
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Figura 2.10. ∠𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 de una onda PCD para distintos ángulos de rotación 𝛾 [Elaboración propia] 

Tabla 2.1. Desplazamiento en fase de una onda PCD 

∆𝜸[°] ∠𝚪𝑪𝒐−𝑷𝒐𝒍[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑺𝒊𝒎)[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑻𝒆𝒐)[°] 𝑬𝒓𝒓𝒐𝒓 [°] 

0 -6.19 0 0 0 

45 100.75 106.94 90 16.94 

90 173.81 180 180 0 

135 -79.24 286.95 270 16.95 

 

 

Figura 2.11. ∠𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 de una onda PCI para distintos ángulos de rotación 𝛾 [Elaboración propia] 

Tabla 2.2. Desplazamiento en fase de una onda PCI 

∆𝜸[°] ∠𝚪𝑪𝒐−𝑷𝒐𝒍[°] 𝝍𝑹𝑯𝑪𝑷(𝑺𝒊𝒎)[°] 𝝍𝑹𝑯𝑪𝑷(𝑻𝒆𝒐)[°] 𝑬𝒓𝒓𝒐𝒓 [°] 

0 -6.19 0 0 0 

45 -79.24 -73.05 -90 -16.95 

90 173.81 -180 -180 0 

135 100.75 -253.06 -270 -16.94 
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Así pues, un criterio para definir el ancho de banda de un arreglo tipo Espirafase consiste en el 

rango de frecuencias en donde la onda no controlada cuenta con una supresión igual o mayor a 

−20 [𝑑𝐵]. El hecho de que esta condición no se cumpla en la frecuencia central para ciertos 

ángulos de rotación 𝛾 imposibilita la definición de un ancho de banda, así como el óptimo 

funcionamiento del arreglo.  

 

Figura 2.12. Celda unitaria con brazos de espiral de Arquímedes [Elaboración propia] 

La sustitución del dipolo por un elemento curvo como el de la Figura 2.12 presenta mejores 

resultados en relación con el desplazamiento de la curva  |Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙|, como se puede apreciar en la 

Figura 2.13. La geometría de los dos brazos que constituyen a este elemento recibe el nombre de 

espiral de Arquímedes. 

 

Figura 2.13. Magnitudes de 𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙  y 𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙  para distintos ángulos de rotación del elemento curvo [Elaboración propia] 
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Figura 2.14. ∠𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 de una onda PCD para distintos ángulos de rotación 𝛾 para un elemento curvo [Elaboración propia] 

Tabla 2.3. Desplazamiento en fase de una onda PCD dado un elemento curvo 

∆𝜸[°] ∠𝚪𝑪𝒐−𝑷𝒐𝒍[°] 𝝍𝑹𝑯𝑪𝑷(𝑺𝒊𝒎)[°] 𝝍𝑹𝑯𝑪𝑷(𝑻𝒆𝒐)[°] 𝑬𝒓𝒓𝒐𝒓 [°] 

0 -5.43 0 0 0 

45 89.63 95.06 90 5.06 

90 174.56 179.99 180 0.01 

135 -90.36 275.07 270 5.07 

Así pues, se corrobora que, para un elemento con geometría curva, las variaciones en la magnitud 

de Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙 disminuyen, logrando así mantener la onda no controlada por debajo de los −20 [𝑑𝐵] en 

la frecuencia central; además, los desplazamientos en fase son más próximos a los valores esperados 

de 𝜓 = 2𝛾, de acuerdo con la Figura 2.14 y la Tabla 2.3. Es debido a estas ventajas que puede 

justificarse el uso de elementos resonantes con esta geometría en las propuestas más recientes de 

arreglos tipo Espirafase [9]-[11]. 

2.4. Conclusiones 

 

• La técnica de Espirafase se presenta como una alternativa de desplazador para arreglos 

reflectivos de reconfiguración electrónica. El presente capítulo nos permite comprender el 

principio de operación de esta técnica: la generación de un desplazamiento en fase a partir 

de la rotación, mecánica o electrónica, de un elemento reflectivo. Para un mayor 

entendimiento, se llevó a cabo el análisis del modelo matemático, así como de los resultados 

arrojados por simulaciones en software especializado. 
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• El buen desempeño de un desplazador tipo Espirafase se determina a partir de las 

magnitudes de los coeficientes de reflexión Γ𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙. Valores adecuados de estos 

parámetros implican una supresión igual o superior a −20[𝑑𝐵] de la onda no controlada y 

una magnitud de la onda controlada lo más próxima a 0[𝑑𝐵]. 

 

• Se verificó que el desplazamiento en fase de esta técnica es independiente de la frecuencia 

de operación, uno de los puntos fuertes de los arreglos tipo Espirafase.  

 

• El uso de elementos curvos como desplazadores de fase, permite una disminución en las 

variaciones de los parámetros  |Γ𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| y |Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙| al momento de llevar a cabo la rotación 

del elemento. Así mismo, el desplazamiento en fase cuenta con menos errores para este tipo 

de elementos. 
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3. ARREGLO REFLECTIVO CON OPERACIÓN A 𝟐𝟒 [𝑮𝑯𝒛] 
 

3.1. Introducción 

En el capítulo precedente se verificó que un elemento reflectivo con geometría curva provee 

mejores valores correspondientes a los parámetros de interés |Γ𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| y |Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙|, así como un 

desplazamiento en fase más preciso. Este tipo de elemento, como el ilustrado en la Figura 2.12, 

parte de curvear la geometría del dipolo de 0.5𝜆0, lo cual permite un mayor aprovechamiento del 

espacio dentro de la celda; esto lo hace un buen candidato como elemento reflectivo para un arreglo 

con operación de doble banda. 

Como primer paso previo al diseño y construcción del arreglo de doble haz, fue necesario verificar 

el óptimo funcionamiento del elemento reflectivo que llegaría a constituir el arreglo. Así pues, a 

continuación, se describe el procedimiento de construcción y caracterización de la celda unitaria que 

conforma un arreglo reflectivo con operación en 𝑓𝑜𝑝 = 24 [𝐺𝐻𝑧], frecuencia correspondiente a la 

banda inferior del AR reconfigurable de doble haz. 

El elemento Espirafase de la celda unitaria, como se puede observar en la Figura 3.1, consta de 

ocho brazos con periodicidad de 45°, lo cual corresponde a un desplazador de fase de 2 bits, es 

decir, cuatro posiciones de rotación electrónica: 0°, 45°, 90° y 135°, de modo que la onda reflejada 

puede contar con un desplazamiento en fase de  0°, 90°, 180° y 270°. La reconfiguración 

electrónica se logra a partir de diodos PIN. 

 

Figura 3.1. Geometría de elemento de la celda unitaria [Elaboración propia] 
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3.2. Celda unitaria para 𝒇𝒐𝒑 = 𝟐𝟒 [𝑮𝑯𝒛] 

En lo relacionado al análisis de la celda unitaria, el procedimiento que se llevó a cabo consistió en 

tres etapas: simulación del caso ideal, verificación del funcionamiento del elemento con diodos PIN 

y, finalmente, la optimización del elemento. 

3.2.1. Celda unitaria con elemento cortocircuitado 

Como ya se mencionó anteriormente, la rotación electrónica del elemento reflectivo se logra 

polarizando uno de los diodos de manera directa y los demás en inversa, lo cual, en un caso ideal, 

corresponde a tener un par de brazos cortocircuitados y los tres pares restantes en circuito abierto, 

justo como se ilustra en la Figura 3.2, en donde el material del elemento se simuló como conductor 

eléctrico perfecto (PEC, por sus siglas en inglés).  

La geometría de los dipolos curveados se modeló como una espiral de Arquímedes, cuya ecuación 

paramétrica está dada por: 

{
𝑥(𝑡) = 𝑔 ∙ 𝑡 ∙ 𝑐𝑜𝑠 𝑡

𝑦(𝑡) = 𝑔 ∙ 𝑡 ∙ 𝑠𝑒𝑛 𝑡
… (3.1) 

En donde 𝑡 ∈ [0 , 3.5] y 𝑔 se calculó tal que se cumpla la igualdad: 

𝑙 = ∫ √|𝑥(𝑡)|2 + |𝑦(𝑡)|2𝑑𝑡

3.5

0

= 0.25𝜆0 … (3.2) 

De modo que cada brazo medirá 0.25𝜆0, existiendo una longitud total de 0.5𝜆0 para el caso de un 

par de brazos cortocircuitados. 

 

Figura 3.2. Celda unitaria con elemento reflectivo en condiciones ideales [Elaboración propia] 
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Partiendo de estos cálculos, se realizó una optimización del elemento con el fin de obtener los 

resultados deseados para la onda controlada y la no controlada. Así pues, para un valor 𝑔 = 0.42, se 

generaron ocho brazos de longitud 𝑙 = 2.57 [𝑚𝑚] (aproximadamente 0.206𝜆0), de espesor       

𝑟 = 0.1 [𝑚𝑚]. Así pues, el par de brazos cortocircuitados tiene una longitud total de 5.14 [𝑚𝑚] 

(0.411𝜆0). A los tres pares de brazos restantes se les efectuó un corte, el cual describe una 

circunferencia de radio 𝑟𝑐𝑒𝑛𝑡𝑟𝑜 = 0.5 [𝑚𝑚]. Los ocho brazos en la celda se encuentran delimitados 

por una circunferencia de radio 𝑟𝑒𝑥𝑡𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟 = 1.9 [𝑚𝑚] (véase Figura 3.2). Nótese que la variable 

𝑟𝑒𝑥𝑡𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟  se encuentra directamente en función de la longitud de los brazos. 

La pantalla metálica de grosor 𝑡 = 0.1 [𝑚𝑚], se ubicó a una distancia 𝑠 = 2.812 [𝑚𝑚] (0.225𝜆0) 

partiendo del plano de los elementos; esta, a su vez, cuenta con una geometría correspondiente a un 

romboide, con base 𝑎 y lado 𝑑 de longitudes igual a 6.25 [𝑚𝑚]. El arreglo reflectivo se diseñó 

sobre una malla triangular equilátera (𝛼 = 60°) con periodos 𝑆𝑥 = 𝑆𝜂 = 0.5𝜆0 (Figura 3.3).  

 

Figura 3.3. Malla del arreglo [Elaboración propia] 

En la Tabla 3.1 se recopilan los parámetros de interés de la celda unitaria. 

Tabla 3.1. Medidas para la construcción de la celda unitaria 

Longitud 

brazo (𝒍) 

[𝒎𝒎] 

Separación 

pantalla (𝒔) 

[𝒎𝒎] 

Espesor 

brazos (𝒓) 

[𝒎𝒎] 

Grosor 

pantalla (𝒕) 

[𝒎𝒎] 

𝒂 

[𝒎𝒎] 
𝒅 

[𝒎𝒎] 
𝒓𝒆𝒙𝒕𝒆𝒓𝒊𝒐𝒓  

[𝒎𝒎] 
𝒓𝒄𝒆𝒏𝒕𝒓𝒐 

[𝒎𝒎] 

𝟐. 𝟓𝟕 𝟐. 𝟖𝟏 𝟎. 𝟏 𝟎. 𝟏 𝟔. 𝟐𝟓 𝟔. 𝟐𝟓 𝟏. 𝟗 𝟎. 𝟓 
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Así pues, se verificó el comportamiento del elemento para una incidencia de ondas de polarización 

lineal. 

 

Figura 3.4. Magnitudes y fases de los coeficientes de reflexión 𝛤𝐴 y 𝛤𝐵 en condiciones ideales [Elaboración propia] 

En la Figura 3.4 se observa que ambas magnitudes son aproximadamente iguales (alrededor de 

−0.125 [𝑑𝐵]) mientras que la fase entre las componentes es de 180.1°, cumpliéndose, por tanto, la 

igualdad ΓA = −ΓB . Cabe resaltar que esta diferencia de fase ocurre sólo en un pequeño rango de 

frecuencias, por lo que es de esperarse un reducido ancho de banda.  

Sabiendo entonces que nuestro elemento cumple con la condición (2.3), se augura un óptimo 

funcionamiento por parte de este. Modificando la polarización de la onda incidente a circular 

derecha, se obtuvieron los resultados de la Figura 3.5.  

 

Figura 3.5. Magnitudes de los coeficientes de reflexión de la onda controlada (𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙) y no controlada (𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙) en condiciones 

ideales [Elaboración propia] 

Verificamos una buena supresión de la onda no controlada en la frecuencia de interés y una 

completa reflexión de la onda controlada. La magnitud |𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| = 0 [𝑑𝐵] refleja pérdidas nulas en 
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el elemento, comportamiento esperado para un caso ideal en el que los diodos PIN se modelan 

como cortocircuitos y circuitos abiertos. 

Con el fin de corroborar el cumplimiento del principio de Fox y el correcto funcionamiento del 

dispositivo como desplazador de fase, se llevó a cabo la rotación del elemento en sentido contrario a 

las manecillas del reloj, partiendo de 0° hasta 135°, con pasos de 45° (véase Figura 3.6); estas 

posiciones corresponden a los cuatro estados del desplazador de 2 bits. 

 

Figura 3.6. Rotación del elemento reflectivo [Elaboración propia] 

Los resultados obtenidos, se muestran en las Figuras 3.7 y 3.8: 

 

Figura 3.7. Magnitudes de 𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y 𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙  en condiciones ideales para diferentes ángulos de rotación 𝛾 [Elaboración propia] 
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Figura 3.8. ∠𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 de una onda PCD para distintos ángulos de rotación 𝛾 en condiciones ideales [Elaboración propia] 

 
Tabla 3.2. Desplazamiento en fase de una onda PCD en condiciones ideales 

∆𝜸[°] ∠𝚪𝑪𝒐−𝑷𝒐𝒍[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑺𝒊𝒎)[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑻𝒆𝒐)[°] 𝑬𝒓𝒓𝒐𝒓 [°] 

0 39.01 0 0 0 

45 128.66 89.65 90 0.34 

90 -141.89 179.08 180 0.91 

135 -51.54 269.43 270 0.56 

 

Del gráfico de la Figura 3.7, observamos que no existe un cambio sustancial en la respuesta al 

momento de rotar el elemento: se tiene una considerable supresión de la onda no controlada 

(siempre por debajo de los −20 [𝑑𝐵]) y pérdidas despreciables en el elemento. Así mismo, el 

ancho de banda del elemento para el cual se cumple la condición |Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙| ≤ −20 [𝑑𝐵] en todas las 

posiciones de rotación, cuenta con la típica característica de ser muy limitada; acotada por las 

frecuencias 𝑓𝑚𝑖𝑛 = 23.672 [𝐺𝐻𝑧] y 𝑓𝑚𝑎𝑥 = 24.296 [𝐺𝐻𝑧], se tiene apenas 2.6% de ancho de banda. 

Se corroboró la propiedad de desplazamiento de fase para la onda controlada, observando una 

compensación de aproximadamente 𝜓 = +2𝛾, verificando exitosamente el cumplimiento del 

principio de Fox para el elemento reflectivo. Los resultados presentados en la Tabla 3.2 

corresponden a una onda incidente PCD, recordando que las curvas generadas por una onda de 

polarización circular izquierda son muy similares, difiriendo únicamente en que el desplazamiento 

en fase es de −2𝛾. 
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Es así como se verificó el correcto funcionamiento de las espirales de Arquímedes como elementos 

tipo Espirafase; de modo que el siguiente paso consistió en la simulación del arreglo añadiendo 

diodos PIN. 

3.2.2. Celda unitaria con diodos PIN integrados 

Como se ilustra en la Figura 3.1, los diodos PIN se conectaron uno entre cada par de brazos, 

sumando cuatro en total para los 2 bits del desplazador de fase. Estos dispositivos se modelaron 

como una resistencia 𝑅𝑐 = 4.5 [Ω] en su estado de baja impedancia o de polarización directa, 

mientras que el estado de polarización inversa o de alta impedancia se modeló como un circuito RC 

en paralelo, con valores de resistencia 𝑅𝑎 = 20 [𝑘Ω] y capacitancia 𝐶𝑎 = 0.017 [𝑝𝐹]. Este modelo 

de diodo PIN ya ha sido empleado previamente en el diseño de este tipo de arreglos [1]. 

En la Figura 3.9 se presenta la geometría de la celda unitaria en cuyo elemento reflectivo se han 

insertado los dispositivos para la reconfiguración electrónica, estando resaltado aquel diodo en 

polarización directa y que corresponde a 𝛾 = 0°. Los valores de cada uno de los parámetros son el 

resultado de una primera optimización del elemento, en donde se ajustaron los valores relacionados 

a la longitud de los brazos, la distancia entre estos y el radio de los conductores. La longitud 𝑙 de 

cada espiral (partiendo del centro del desplazador) se obtuvo a partir de 𝑔 = 0.34. 

 

 

Figura 3.9. Celda unitaria con diodos PIN integrados [Elaboración propia] 
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Tabla 3.3. Medidas para la construcción de la celda unitaria con diodos PIN integrados 

Longitud 

brazo (𝒍) 

[𝒎𝒎] 

Separación 

pantalla (𝒔) 

[𝒎𝒎] 

Espesor 

brazos (𝒓) 

[𝒎𝒎] 

Grosor 

pantalla (𝒕) 

[𝒎𝒎] 

𝒂 

[𝒎𝒎] 
𝒅 

[𝒎𝒎] 
𝒓𝒆𝒙𝒕𝒆𝒓𝒊𝒐𝒓  

[𝒎𝒎] 
𝒓𝒄𝒆𝒏𝒕𝒓𝒐 

[𝒎𝒎] 

𝟐. 𝟎𝟖 𝟑. 𝟒𝟒 𝟎. 𝟎𝟖 𝟎. 𝟏 𝟔. 𝟐𝟓 𝟔. 𝟐𝟓 𝟏. 𝟓𝟑 𝟎. 𝟐𝟓 

 

Para una onda incidente de polarización lineal, tanto vertical como horizontal, una celda unitaria 

con los parámetros definidos en la Tabla 3.3 produce la respuesta ilustrada en la Figura 3.10. 

 

Figura 3.30. Magnitudes y fases de los coeficientes de reflexión 𝛤𝐴 y 𝛤𝐵 en presencia de diodos PIN [Elaboración propia] 

Como puede observarse, la diferencia de fase tiene un valor aceptable, alrededor de 176°, sin 

embargo, el valor de las magnitudes dista mucho de ser la misma, existiendo una diferencia de 

2.34 [𝑑𝐵] entre las pérdidas en las componentes vertical y horizontal. 

 

Es debido a lo anterior que se justifica el comportamiento del elemento dada una onda incidente de 

polarización circular: como puede observase en la Figura 3.11, el nivel de supresión de la 

polarización cruzada no cumple con el valor requerido de −20 [𝑑𝐵]; además, la onda controlada 

presenta pérdidas de 1.113 [𝑑𝐵] debido a la inserción de los diodos, valor demasiado alto para el 

valor mínimo posible de 0.44 [𝑑𝐵] en un desplazador de 2 bits [2]. Así mismo, es relevante señalar 

que la presencia de los diodos desplaza a frecuencias más bajas la segunda frecuencia de operación 

del elemento reflectivo, cerca de los 36 [𝐺𝐻𝑧]. De este modo, se observa que un elemento 

reflectivo de este tipo, con diodos PIN insertados, presenta dos frecuencias de operación. 
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Figura 3.11. Magnitudes de los coeficientes de reflexión de la onda controlada (𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙) y no controlada (𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙) en presencia de 

diodos PIN [Elaboración propia] 

Modificando la polarización de los diodos, se obtiene la rotación electrónica del elemento. Los 

resultados correspondientes a las magnitudes de Γ𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙, así como sus respectivas fases, se 

ilustran en la Figura 3.12. 

 

Figura 3.12. Magnitudes de 𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y 𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙  en presencia de diodos PIN para diferentes ángulos de rotación 𝛾 [Elaboración propia] 
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Figura 3.13. ∠𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 de una onda PCD para distintos ángulos de rotación 𝛾 en presencia de diodos PIN [Elaboración propia] 

Tabla 3.4. Desplazamiento en fase de una onda PCD en presencia de diodos PIN 

∆𝜸[°] ∠𝚪𝑪𝒐−𝑷𝒐𝒍[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑺𝒊𝒎)[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑻𝒆𝒐)[°] 𝑬𝒓𝒓𝒐𝒓 [°] 

0 -0.22 0 0 0 

45 89.82 90.04 90 0.04 

90 179.36 179.58 180 0.42 

135 -89.01 271.21 270 1.21 

Se observa nula variación en las magnitudes de interés conforme se lleva a cabo la rotación 

electrónica. En lo relacionado al desplazamiento en fase, de acuerdo con la Figura 3.13 y la Tabla 

3.4, se verifica el cumplimiento del principio de Fox en la frecuencia de interés, sin embargo, este 

desplazamiento en fase ya no permanece uniforme, sino que presenta variaciones en la forma de las 

curvas en la banda próxima a los 36 [𝐺𝐻𝑧].  

Esta primera aproximación distó mucho de presentar un buen desempeño, pues además de la 

pobre supresión en la onda no controlada, los tiempos de simulación para este elemento son muy 

lentos en comparación con los resultados que se obtuvieron posteriormente.  

Como se puede ver en la Figura 3.14, la simulación para una onda incidente PCD requirió veinte 

pasos de refinamiento de rejilla para lograr un error ∆≈ 0.028, este valor corresponde a la 

diferencia entre los resultados correspondientes a los parámetros 𝑆 obtenidos en el paso 𝑛, con 

aquellos calculados en el paso 𝑛 − 1; a menor error, mayor precisión tendrán los resultados 

obtenidos. Además, el tiempo máximo registrado en los pasos de este proceso de refinamiento fue 

de 207 [𝑠]. Lo anterior para un equipo de cómputo con las características descritas en la 

introducción del presente escrito. 
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Figura 3.14. Desempeño de la simulación: (a) Error de cálculo ∆  (b) Tiempo de simulación por paso [Elaboración propia] 

Así pues, el elemento requirió de una segunda optimización con el fin de solucionar ambos 

problemas: baja supresión de la polarización cruzada y la complejidad de la simulación, que conlleva 

extensos tiempos de simulación y lenta convergencia en los resultados. 

3.2.3. Proceso de optimización de la celda unitaria 

En lo relacionado a la pobre supresión de la onda no controlada, se observó que una disminución 

en el periodo de la celda equilibra la disipación de potencia en las componentes vertical y 

horizontal, es decir, permite que |𝛤𝐴 | ≈ |𝛤𝐵|. Es de este modo que el nuevo periodo de la celda se 

estableció de 0.425 𝜆0.  
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Por otro lado, la problemática de los tiempos de simulación y convergencia en los cálculos se 

solucionó por medio de dos acciones: en primer lugar, se realizó un corte longitudinal a los ocho 

brazos, lo cual simplifica la estructura del elemento reflectivo y, por tanto, el proceso de 

refinamiento de malla. 

 

Figura 3.15. Vista de malla de la estructura simulada [Elaboración propia] 

En segundo lugar, se procedió a tratar con los elementos concentrados que representan los diodos 

PIN, y es que el software en cuestión los modela de una manera muy particular: al momento de 

llevarse a cabo el refinamiento para el cálculo de los parámetros S, la rejilla o malla que discretiza la 

estructura de interés disminuye sus dimensiones. Esto tiene fuertes implicaciones, pues el radio de 

las líneas de conductor de los elementos concentrados tiene dimensión igual al de los tetraedros que 

constituyen la rejilla (véase Figura 3.15); así pues, al hacerse esta más fina, el radio de los 

conductores disminuye indiscriminadamente, añadiendo una inductancia no despreciable que 

perjudica el cálculo y convergencia de los parámetros 𝑆.  

La solución a esto consistió entonces en añadir segmentos de PEC de 0.05 [𝑚𝑚] de espesor, los 

cuales representan los conductores de los diodos, disminuyendo en la medida de lo posible la 

longitud de los elementos concentrados (segmento azul).  

La nueva estructura y medidas de los parámetros, que corresponden a la celda unitaria, se presentan 

en la Figura 3.16 y en la Tabla 3.5. 
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Figura 3.16. Celda unitaria optimizada [Elaboración propia] 

Tabla 3.5. Medidas para la construcción de la celda unitaria optimizada 

Longitud 

brazo (𝒍) 

[𝒎𝒎] 

Separación 

pantalla (𝒔) 

[𝒎𝒎] 

Espesor 

brazos 

(𝒓) 

[𝒎𝒎] 

Grosor 

pantalla 

(𝒕) 

[𝒎𝒎] 

𝒂 

[𝒎𝒎] 
𝒅 

[𝒎𝒎] 
𝒓𝒆𝒙𝒕𝒆𝒓𝒊𝒐𝒓 

[𝒎𝒎] 
𝒓𝒄𝒆𝒏𝒕𝒓𝒐 

[𝒎𝒎] 
𝒓𝒊𝒏𝒕𝒆𝒓𝒊𝒐𝒓  

[𝒎𝒎] 

𝟐. 𝟕𝟗 𝟐. 𝟒 𝟎. 𝟏𝟑 𝟎. 𝟏 𝟓. 𝟑𝟏 𝟓. 𝟑𝟏 𝟐. 𝟎𝟕 𝟎. 𝟐 𝟎. 𝟎𝟖 

 

Los resultados de esta optimización pueden verificarse, en primer lugar, con el comportamiento del 

elemento reflectivo dada una onda incidente de polarización lineal. Los gráficos de la Figura 3.17 

exhiben mejores resultados en comparación con el primer diseño de la celda, particularmente en lo 

relacionado a las magnitudes de Γ𝐴 y Γ𝐵, en donde ahora la diferencia es únicamente de 0.4 [𝑑𝐵], 

con una diferencia en fase de 177°.  

 

Figura 3.17. Magnitudes y fases de los coeficientes de reflexión 𝛤𝐴 y 𝛤𝐵 para la celda optimizada [Elaboración propia] 

Modificando la polarización de la onda incidente, las curvas correspondientes a la onda controlada y 

a la no controlada, se muestran en la Figura 3.18. 
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Figura 3.18. Magnitudes de los coeficientes de reflexión de la onda controlada (𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙) y no controlada (𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙) para la celda 

optimizada [Elaboración propia] 

En efecto, al realizar esta optimización, ahora se cuenta con una supresión por debajo de los 

−20 [𝑑𝐵] de la onda no controlada en 𝑓𝑜𝑝 = 24 [𝐺𝐻𝑧] y pérdidas de inserción en el elemento de 

0.42 [𝑑𝐵]. 

 

Otra característica importante de los resultados obtenidos es la ausencia de la segunda frecuencia de 

operación registrada previamente en la banda próxima a los 36.5 [𝐺𝐻𝑧], este comportamiento 

permaneció como una constante a lo largo de todos los diseños simulados: un incremento en la 

supresión de la onda no controlada en la frecuencia de interés, a partir de una reducción en el 

periodo de la celda, tiene por consecuencia la eliminación de la 𝑓𝑜𝑝 adicional producto de la 

inserción de los diodos PIN. 

 

Cabe mencionar que la curva no se encuentra centrada en 𝑓𝑜𝑝 = 24 [𝐺𝐻𝑧] debido a que, como se 

muestra en la Figura 3.19, el mínimo de |Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙| sufre un desplazamiento conforme se realiza la 

rotación electrónica; así pues, el mover la curva ligeramente a la derecha para 𝛾 = 0° permite 

mantener niveles bajos de polarización cruzada aún con dichas variaciones. Es así que, de acuerdo 

con la Figura 3.19, el elemento optimizado permite un ancho de banda de operación del 10.8%, 

acotado por 𝑓𝑚𝑖𝑛 = 22.667 [𝐺𝐻𝑧] y 𝑓𝑚𝑎𝑥 = 25.263 [𝐺𝐻𝑧]. 
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Figura 3.19. Magnitudes de 𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y 𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙  para diferentes ángulos de rotación 𝛾 en la celda oprimizada [Elaboración propia] 

 

Figura 3.20. ∠𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 de una onda PCD para distintos ángulos de rotación 𝛾 en la celda optimizada [Elaboración propia] 

 
Tabla 3.6. Desplazamiento en fase de una onda PCD para la celda optimizada 

∆𝜸[°] ∠𝚪𝑪𝒐−𝑷𝒐𝒍[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑺𝒊𝒎)[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑻𝒆𝒐)[°] 𝑬𝒓𝒓𝒐𝒓 [°] 

0 -36.63 0 0 0 

45 51.43 88.06 90 1.94 

90 140.15 176.78 180 3.22 

135 -127.88 268.75 270 1.25 

 

En lo que refiere al desplazamiento en fase proporcionado por el elemento optimizado, en la Figura 

3.20 y en la Tabla 3.6 puede observarse un ligero incremento en los errores de fase, sin embargo, 

estos errores resultan despreciables al compararlos con 𝜓𝑃𝐶𝐷(𝑇𝑒𝑜). 
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Además de la mejora en los parámetros 𝑆, la optimización realizada mejoró los tiempos de 

simulación de la estructura, pues como puede observarse en la Figura 3.21, se requirieron solo diez 

pasos para lograr un error ∆< 0.01, pasos cuya máxima duración registrada fue de 57 [𝑠]. 

 

 

Figura 3.21. Desempeño de simulación de la celda optimizada: (a) Error de cálculo ∆  (b) Tiempo de simulación por paso 

[Elaboración propia] 

 

3.3. Modelo matemático para el escaneo de un arreglo tipo Espirafase 

Como se mencionó en el primer capítulo, el escaneo de un arreglo reflectivo reconfigurable se lleva 

a cabo a partir de generar una pendiente de fase a lo largo de los ejes de coordenadas de la malla en 

que se encuentran distribuidos los elementos del arreglo. Dado que la fase de la onda reflejada se 



 61 

encuentra en función del ángulo de rotación 𝛾 del elemento en cada celda unitaria, es posible 

relacionar los incrementos en fase 𝜓𝑥𝑛 y 𝜓𝜂𝑛 con una diferencia Δ𝛾 entre celdas adyacentes [3]: 

Δ𝛾𝑥 =
𝜓𝑥𝑛

2
= −𝑘0𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜃0)𝑐𝑜𝑠(𝜑0) … (3.3)  

Δ𝛾𝜂 =
𝜓𝜂𝑛

2
= −𝑘0𝑑𝑠𝑒𝑛(𝜃0)𝑐𝑜𝑠(𝜑0 − 𝛼) … (3.4) 

Recordando que la fase que provee esta técnica es de 2𝛾. Cabe mencionar que estas expresiones 

corresponden a una rejilla generalizada como la ilustrada en la Figura 1.4, en donde 𝑎 y 𝑑 son los 

periodos del arreglo a lo largo de los ejes 𝑥 y 𝜂, respectivamente, y 𝛼 el ángulo entre ambos ejes. 

Para el caso de 𝛼 = 90° se tendrá una malla rectangular, cuyos incrementos en fase corresponden a 

las expresiones (1.1) y (1.2). 

Las diferencias de rotación Δ𝛾𝑥 y Δ𝛾𝜂 generan una pérdida en la periodicidad del arreglo, pues las 

celdas unitarias adyacentes se encontrarán en un estado distinto, asociado a determinado ángulo de 

rotación 𝛾.  

Esta pérdida de periodicidad tiene fuertes implicaciones en el análisis del arreglo, pues el modelo de 

arreglo periódico infinito ya no sería válido. Es así como en [4] se introduce el concepto de celda 

“pequeña” y celda “grande” (véase Figura 3.22): la celda pequeña corresponde a la celda unitaria 

manejada hasta ahora, aquella de periodo 𝑎 y 𝑑 a lo largo de los ejes de coordenadas; por otro lado, 

la celda grande alude al conjunto de 𝑁𝑥 y 𝑁𝜂 celdas pequeñas, tales que [3]: 

Δ𝛾𝑥 =
𝜋𝑀𝑥

𝑁𝑥
, 𝑀𝑥, 𝑁𝑥 ∈ ℕ … (3.5)  

Δ𝛾𝜂 =
𝜋𝑀𝜂

𝑁𝜂
, 𝑀𝜂, 𝑁𝜂 ∈ ℕ … (3.6)  

En donde 𝑀𝑥 y 𝑀𝜂 corresponden al número de desplazamientos de 2𝜋 que se producirán en cada 

una de las celdas grandes a lo largo de los ejes. Cuando la relación a 𝑀/𝑁 tiende a 1/2, mayor será 

la pendiente de fase y, por tanto, el ángulo de escaneo.  
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Estas celdas grandes tendrán un periodo de 𝑁𝑥𝑎 en el eje 𝑥 y de 𝑁𝜂𝑑 en el eje 𝜂, de modo que el 

arreglo vuelve a considerarse como periódico. 

 

Figura 3.22. Celda pequeña y celda grande en un arreglo reflectivo [Elaboración propia] 

Lo anterior permite emplear el Teorema de Floquet en el análisis del arreglo: para una onda 

incidente de polarización circular, la cual puede considerarse como un modo TE y uno TM, el 

campo �⃗⃗� reflejado por el arreglo puede representarse como un conjunto de ondas planas que se 

propagan en múltiples direcciones. La cantidad de modos Floquet que pueden propagarse 

dependerá de las dimensiones de la celda grande. Las expresiones (3.5) y (3.6) aseguran que dos de 

estos modos serán los que se propaguen en la dirección (𝜃0, 𝜑0) deseada [4], uno TE y otro TM, 

los cuales constituyen una onda de polarización elíptica. 

Así pues, la meta del arreglo reflectivo es transformar dos modos Floquet asociados a �⃗⃗�𝑖 con 

incidencia normal sobre la abertura, en dos modos TE y TM los cuales constituyen a �⃗⃗�𝑟. Es debido 

a esto que el arreglo se considera un conversor multimodal de modos Floquet [1], cuya eficiencia de 

conversión 𝐿𝑐 está dada por la expresión (3.7)[5]. 

𝐿𝑐 =
𝑌1𝑚𝑛|𝑅1𝑚𝑛|2 + 𝑌2𝑚𝑛|𝑅2𝑚𝑛|2

2𝑌1|𝐴1|2
… (3.7) 
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En donde 𝑌1𝑚𝑛 y 𝑌2𝑚𝑛 son las admitancias de onda de los dos modos Floquet que se propagan 

hacia la dirección deseada, mientras que 𝑅1𝑚𝑛 y 𝑅2𝑚𝑛 son las magnitudes de esos modos; por otro 

lado, 𝑌1 y 𝐴1 es la admitancia y magnitud del par de modos que constituyen la onda incidente de 

polarización circular. La expresión (3.7), conocida también como coeficiente de conversión, es una 

relación entre la potencia incidente y aquella que se refleja en la dirección establecida por los 

ángulos (𝜃0, 𝜑0) en las ecuaciones (3.3) y (3.4). 

Este factor forma parte de la eficiencia del arreglo, por lo que su valor influye en la ganancia de este; 

es así que uno de los retos en el diseño de estos arreglos es lograr una eficiencia de conversión que 

sea óptima. Las pérdidas presentes en la eficiencia de conversión dependen principalmente de las 

características del elemento reflectivo, la interacción mutua y el ángulo de escaneo; además, la 

disipación de potencia por parte del dispositivo electrónico empleado y la cuantización de fase 

juegan un rol importante en las pérdidas. Así mismo, debe recordarse que el campo reflejado no 

consiste solo en los dos modos de interés, sino en múltiples ondas planas que se propagan en 

diferentes direcciones y cuya magnitud debe procurarse que sea despreciable, pues corresponden a 

los lóbulos laterales del patrón de radiación [1][6]. 

3.4. Escaneo del arreglo reflectivo para 𝒇𝒐𝒑 = 𝟐𝟒 [𝑮𝑯𝒛] 

Una vez que se ha logrado un buen funcionamiento de la celda unitaria para reflexión normal, es 

importante determinar las pérdidas de conversión 𝐿𝑐 del arreglo dados diferentes ángulos de 

elevación 𝜃0. Las pérdidas de conversión esperadas involucran la disipación de potencia debido a 

los diodos PIN, pérdidas por cuantización de 0.9 [𝑑𝐵] debido al desplazador de fase de 2 bits, 

además de aquellas pérdidas debidas a la naturaleza de la celda, la interacción mutua entre 

elementos y el ángulo de reflexión generado. Es así, considerando los resultados del apartado 

anterior, que las pérdidas mínimas esperadas son de 0.42 [𝑑𝐵] en ausencia de errores de fase, y de 

1.32 [𝑑𝐵] con pérdidas de cuantización. 

De acuerdo con las expresiones (3.3) - (3.6), los ángulos (𝜃0, 𝜑0) de desvío de la onda incidente 

quedan en función de los valores 𝑁𝑥, 𝑀𝑥, 𝑁𝜂 y 𝑀𝜂 . Así pues, se establecieron diferentes 

configuraciones para la celda grande: 
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Tabla 3.7. Configuraciones de la celda grande para escaneo del arreglo 

𝑵𝒙 𝑴𝒙 ∆𝜸𝒙 [°] 𝝍𝒙𝒏 [°] 𝜽𝟎 [°] 

1 1 0 0 0 

3 1 60 120𝑛 64.91 

4 1 45 90𝑛 42.78 

5 1 36 72𝑛 32.91 

6 1 30 60𝑛 26.92 

7 1 25.71 51.42𝑛 22.83 

7 2 51.42 102.84𝑛 50.92 

Cabe mencionar que sólo se generó una pendiente de fase a lo largo del eje 𝑥, es decir 𝜓𝜂𝑛 = 0°, 

por lo que 𝑁𝜂 = 1 y 𝑀𝜂 = 0 para todas las configuraciones simuladas. Los valores de 𝜃0 se 

calcularon empleando las expresiones (3.3) y (3.5). Además, se estableció 𝜑0 = 150°, ángulo que 

corresponde al caso 𝜓𝜂𝑛 = 0° , al sustituir en (3.4). 

Dado que el elemento corresponde a un desplazador de 2 bits, el incremento en fase 𝜓𝑥𝑛 

proporcionado por cada celda está limitado a múltiplos enteros de 90°, producido por alguna de las 

cuatro posiciones posibles de los diodos en polarización directa. Por esta razón, aquellos valores de 

𝜓𝑥𝑛 no múltiplos de 90° tuvieron que aproximarse de acuerdo con el siguiente criterio [7], el cual 

minimiza los errores de fase: 

 

Así pues, para el caso de 𝑁𝑥 = 3, por ejemplo, en donde los incrementos de fase requeridos son 

𝜓𝑥0 = 0° , 𝜓𝑥1 = 120° y 𝜓𝑥2 = 240°; de acuerdo con el criterio (3.8), estos desplazamientos se 

aproximan polarizando los diodos de las posiciones 𝛾0 = 0° , 𝛾1 = 45° y 𝛾2 = 135°, que producen 

incrementos de fase 𝜓𝑥0 = 0° , 𝜓𝑥1 = 90° y 𝜓𝑥2 = 270°. 

En la Tabla 3.7 se puede observar que, de las configuraciones propuestas, solamente los casos de 

𝑁𝑥 = 1 y 𝑁𝑥 = 4 son aquellos en donde existe ausencia de errores por cuantización de fase: el 

primero debido a que el desplazamiento en fase entre elementos es nulo, mientras que, en el 
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segundo caso, la diferencia de rotación ∆𝛾𝑥 = 45° coincide con la resolución del desplazador de 

fase (véase Figura 3.23). 

 

Figura 3.23. Diodos en polarización directa para 𝑁𝑥 = 4 [Elaboración propia] 

Al llevar a cabo la simulación de cada configuración, se obtienen gráficos como el ilustrado en 

Figura 3.24. 

 

Figura 3.24. Modos Floquet para 𝑁𝑥 = 4 dada una onda incidente PCD [Elaboración propia] 

Cada una de las curvas representa la magnitud de una onda plana que se propaga en cierta 

dirección, es decir, un modo Floquet dada una �⃗⃗�𝑖 de polarización circular derecha y una diferencia 

de rotación +∆𝛾 a lo largo del eje 𝑥. Tomando una onda PCD como referencia, una diferencia de 

rotación positiva se da cuando el sentido de giro es opuesto al de las manecillas del reloj y esta 

produce pendientes de fase positivas (+𝜓𝑥𝑛). 

Para una celda grande con periodo   𝑆𝑥 = 1.7𝜆0 y 𝑆𝜂 = 0.5𝜆0 (véase Figura 3.25), se observan diez 

modos que pueden propagarse; esta cantidad, como ya se ha mencionado, depende de las 
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dimensiones de la celda grande. De estas diez curvas, dos sobresalen en magnitud: los modos 𝑇𝐸−10 

y 𝑇𝑀−10. Este par de modos constituyen la onda de polarización elíptica que se propaga en la 

dirección (𝜃0, 𝜑0), correspondiente a la configuración 𝑁𝑥 = 1 y 𝑁𝑥 = 4 en este caso. 

 

Figura 3.25. Vista de la celda grande en el software de simulación [Elaboración propia] 

El software nos permite visualizar el cambio de dirección de la onda reflejada a partir de la 

orientación del vector de Poynting de los modos 𝑇𝐸−10 y 𝑇𝑀−10 (Figura 3.16); esta orientación es la 

misma para ambos modos. 

 

Figura 3.26. Dirección del vector de Poynting: (a) Reflexión normal (b) Generando una pendiente de fase [Elaboración propia] 

De igual forma, la simulación arroja las curvas producidas para una �⃗⃗�𝑖 de polarización circular 

izquierda (PCI), ilustradas en la Figura 3.27: 
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Figura 3.27. Modos Floquet para 𝑁𝑥 = 4 dada una onda incidente PCI [Elaboración propia] 

Se observa que ahora los modos de mayor magnitud son los 𝑇𝐸10 y 𝑇𝑀10. Cabe mencionar que es 

posible obtener estos mismos resultados para una onda �⃗⃗�𝑖 de tipo PCD, produciendo una 

diferencia de rotación −∆𝛾 a lo largo del eje 𝑥, rotando la posición de los diodos en el sentido de 

las manecillas del reloj. Esta rotación genera a su vez una pendiente de fase negativa (−𝜓𝑥𝑛). 

Mientras los modos 𝑇𝐸−10 y 𝑇𝑀−10 se propagan en la dirección (42.78°, 150°), las ondas 𝑇𝐸10 y 

𝑇𝑀10 se transmiten en dirección (42.78°, −30°), esto de acuerdo con las expresiones (1.11)-(1.13).  

Así pues, las magnitudes en escala lineal de las ondas TE y TM que se propagan en la dirección 

deseada corresponden a los términos |𝑅1𝑚𝑛| y |𝑅2𝑚𝑛| de la igualdad (3.7), además, considerando 

las admitancias 𝑌1, 𝑌1𝑚𝑛, 𝑌2𝑚𝑛 y la magnitud de la onda PCD incidente como unitarias, la suma 

(3.9) calcula la eficiencia de conversión del arreglo para cierto ángulo 𝜃0: 

𝐿𝑐 = |𝑅1𝑚𝑛|2 + |𝑅2𝑚𝑛|2 … (3.9) 

Cabe mencionar que la ecuación (3.9) se encuentra en escala lineal, así pues, es posible determinar 

el valor del coeficiente de conversión en decibeles a partir de la expresión: 

𝐿𝑐 [𝑑𝐵] = 10 ∙ 𝑙𝑜𝑔 (𝐿𝑐) … (3.10) 

Empleando las ecuaciones (3.9) y (3.10), se calcularon las eficiencias de conversión 𝐿𝑐 para cada 

uno de los ángulos 𝜃0 descritos en la Tabla 3.7, efectuando simulaciones tanto para una onda �⃗⃗�𝑖 de 

tipo PCD como para una onda de tipo PCI. Estas eficiencias se ilustran en la Figura 4.18. 
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Figura 4.18. Curvas 𝐿𝐶  para diferentes ángulos de elevación 𝜃0: (a) 𝜃0 = 64.91°, (b) 𝜃0 = 42.78°, (c) 𝜃0 = 32.91°, (d) 𝜃0 = 26.92°, 

(e) 𝜃0 = 22.83°, (f) 𝜃0 = 50.92° [Elaboración propia] 
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3.5. Análisis del desempeño del arreglo 

Los valores de 𝐿𝑐 previamente expuestos se recopilan en la Figura 3.34: 

 

Figura 3.34. Coeficiente de conversión del arreglo para diferentes ángulos de elevación 𝜃0 [Elaboración propia] 

De acuerdo con estos resultados, descartando la reflexión normal al arreglo, el mínimo de pérdidas 

a 𝑓𝑜𝑝 = 24 [𝐺𝐻𝑧] es de 0.691 [𝑑𝐵], para el ángulo de elevación 𝜃0 = 42.78° con polarización 

circular izquierda, mientras que el máximo de pérdidas registrado es de 4.363 [𝑑𝐵] para un ángulo 

𝜃0 = 64.91°, para una onda PCD. 

Se observa, por tanto, que el arreglo simulado permite una reflexión máxima del 85.3% de la 

potencia incidente al momento de llevar a cabo el escaneo; este valor corresponde a la configuración 

𝑁𝑥 = 4, caso en donde los errores de fase se encuentran ausentes. Por otro lado, el mínimo de 

potencia reflejada es del 36.61% para una configuración 𝑁𝑥 = 3, porcentaje que ya se puede 

considerar deficiente dadas las pérdidas por escaneo adicionales que se presentan para un ángulo de 

64.91°. 

Otra característica importante que destacar es la falta de simetría en los valores de 𝐿𝐶 al comparar 

los resultados producidos por una onda de polarización circular derecha, con aquellos generados 

por una onda incidente de polarización circular izquierda. Lo anterior resulta más visible conforme 

el ángulo de escaneo se va haciendo mayor, como lo es el caso de 𝜃0 = 50.92° y 𝜃0 = 64.91°. Este 

comportamiento se considera inesperado, sobre todo al ser conscientes de la respuesta simétrica del 
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elemento dada una excitación PCD y una PCI. Dicha inconsistencia puede atribuirse 

principalmente a la interacción mutua entre elementos, precio a pagar al momento en que se optó 

por disminuir el periodo de la celda unitaria. 

El conocer las pérdidas de conversión permite calcular un estimado de la ganancia dado un arreglo 

con cierta área física, esto a partir de la expresión (1.8). En lo que respecta al término 𝜀𝑎𝑝, que 

corresponde a la eficiencia de la abertura, este se define a partir de las variables que pueden ser 

determinadas a partir de la simulación y la teoría, a saber, eficiencia de conversión en escala lineal 

𝐿𝐶 y pérdidas por escaneo 𝜀𝑐 [3], siendo conscientes, claro, de la existencia de otros factores de 

pérdidas, relacionadas principalmente con la alimentación del arreglo. Dada la definición de 

eficiencia de escaneo 𝜀𝑐 [9]: 

𝜀𝑐 = 𝑐𝑜𝑠(𝜃0) … (3.11) 

La ganancia máxima del arreglo para un ángulo de elevación 𝜃0 estará dada por: 

𝐺𝑚𝑎𝑥(𝜃0) = 𝐿𝐶 ∙ 𝑐𝑜𝑠(𝜃0) ∙
4𝜋𝐴𝐹𝐼𝑆

𝜆2
… (3.12) 

En decibeles [8]: 

𝐺𝑚𝑎𝑥(𝜃0) [𝑑𝐵] = 10 ∙ 𝑙𝑜𝑔(𝐺𝑚𝑎𝑥(𝜃0)) … (3.13) 

Así pues, para un área física 𝐴𝐹𝐼𝑆 = 10 [𝑐𝑚] × 10 [𝑐𝑚] la ganancia del arreglo a 𝑓𝑜𝑝 = 24 [𝐺𝐻𝑧]  

presenta el comportamiento mostrado en la Figura 3.35: 
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Figura 3.35. Ganancia estimada para un arreglo con 𝐴𝐹𝐼𝑆 = 100 [𝑐𝑚2] [Elaboración propia] 

Se observa que la ganancia mínima para un arreglo de estas dimensiones es de 20.963 [𝑑𝐵] para el 

ángulo de elevación 𝜃0 = 64.91° dada una onda incidente PCD, mientras que la máxima ganancia 

ocurre en dirección normal al arreglo, como era de esperarse, con un valor de 28.633 [𝑑𝐵]. De 

modo que, para un rango de escaneo en elevación de 64.91°, este arreglo cumple con las 

características de ganancia requeridas para una antena con enfoque de aplicación en CubeSats (véase 

Tabla 1.1).  

3.6. Conclusiones 

• En el presente apartado se describió el procedimiento de diseño y simulación de un arreglo 

reflectivo reconfigurable tipo Espirafase, con frecuencia de operación en 24 [𝐺𝐻𝑧] y 

resolución de 2 bits empleando solamente cuatro conmutadores. Realizadas ciertas 

optimizaciones en el diseño original de la celda unitaria, los resultados obtenidos tanto en 

reflexión normal como para el escaneo llevado a cabo por el arreglo describen un dispositivo 

candidato para aplicaciones en satélites LEO. 

 

• El diseño final presentado en este capítulo cuenta con buenas características de 

desplazamiento en fase, supresión de X-Pol y pérdidas de inserción, las cuales resultaron ser 

menores a 0.5 [𝑑𝐵]. Así mismo, la celda unitaria tiene un ancho de banda del 10.8% 

(aproximadamente 2.6 [𝐺𝐻𝑧]), rango de frecuencias en donde |Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙| ≤ −20 [𝑑𝐵]. Estas 

características de funcionamiento se presentaron tanto para una onda incidente de 

polarización circular derecha, como de polarización circular izquierda.  

 

• La inserción de diodos en la celda unitaria produce un corrimiento a frecuencias más bajas 

de la segunda banda de operación del elemento, aspecto que debe considerarse al momento 

de diseñar un arreglo de doble banda. 

 

• La reducción en el periodo de la celda permite igualar las pérdidas en las componentes 

ortogonales que conforman una onda de polarización circular. Dicho efecto viene 

relacionado con un cambio en la impedancia de entrada 𝑍 de los brazos, factor relevante en 
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la igualación de pérdidas [10]. Este cambio en la impedancia es una consecuencia del 

incremento en la interacción mutua conforme el periodo de la celda disminuye. 

 

• El escaneo de esta primera propuesta de arreglo presenta pérdidas siempre menores a 

4.4 [𝑑𝐵], para ángulos de elevación de hasta 64.91°. Si bien el escaneo es amplio, la 

eficiencia de conversión es un punto por mejorar del arreglo. Así mismo, la ganancia 

estimada para un AR reconfigurable con abertura de 100 [𝑐𝑚2] exhibe un valor máximo de 

28.6 [𝑑𝐵] y mínimo de 20.9 [𝑑𝐵]. 

 

• Si bien el arreglo tiene potencial para operar en polarización dual (PCD y PCI), debido a los 

buenos resultados en el desplazamiento en fase para ambas polarizaciones, la poca simetría 

en la eficiencia de conversión niega dicha propiedad al arreglo reflectivo. Es debido a ello 

que la búsqueda de una respuesta simétrica se vuelve relevante. 
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4. ARREGLO REFLECTIVO CON OPERACIÓN A 𝟐𝟒 [𝑮𝑯𝒛]: 

GEOMETRÍA DE PHELAN 

4.1. Introducción 

El arreglo reflectivo diseñado y simulado en el apartado anterior presenta diversas áreas de 

oportunidad, tanto en su geometría como en los resultados obtenidos, particularmente en relación 

con el coeficiente de conversión. 

Sobre la geometría del desplazador de fase, la disposición de los ocho brazos hace que un solo 

elemento ocupe un área mayor de la superficie de la celda, algo inconveniente recordando que el 

objetivo final de este trabajo es el diseño de un arreglo de doble banda en una sola capa, es decir, 

dos elementos reflectivos en la misma celda.  

Por otro lado, la optimización del desplazador se llevó a cabo principalmente a partir de la variación 

en la longitud de los brazos, acción que resultaba poco práctica a la hora de simular, debido a que 

los demás componentes sufrían un desajuste, como se puede ver en la Figura 4.1. 

 

Figura 4.4. Desajuste del elemento luego de modificar la longitud de los brazos [Elaboración propia] 

Es así como se optó por simular el arreglo empleando un elemento Espirafase como el introducido 

en un principio por Phelan [1] y retomado en trabajos posteriores como los descritos en [2] y [3]. 

Este elemento, con el cual se introdujo el concepto de Espirafase, cuenta con una geometría como 

la mostrada en la Figura 4.2. 



 75 

 

Figura 4.5. Elemento reflectivo propuesto por Phelan [4] 

Tomando esta geometría como punto de partida, el nuevo diseño del elemento reflectivo se ilustra 

en la Figura 4.3. Nótese que se conservó la misma cantidad de brazos que el elemento descrito en el 

capítulo 3, así como el número de diodos PIN requeridos, características que diferencian nuestra 

propuesta de las presentadas en [1]-[3]. 

 

Figura 4.6. Nueva geometría del elemento para la celda unitaria [Elaboración propia] 

Así mismo, este cambio en la geometría busca mejorar los resultados referentes al coeficiente de 

conversión y su falta de simetría en respuesta a una onda incidente de PCD y una PCI. 
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4.2. Nueva celda unitaria para 𝒇𝒐𝒑 = 𝟐𝟒 [𝑮𝑯𝒛] 

4.2.1. Nueva celda unitaria con elemento cortocircuitado 

Repitiendo el procedimiento descrito en el capítulo anterior, se llevó a cabo una primera simulación 

sobre un elemento con operación en condiciones ideales, es decir, estados de baja impedancia 

modelados como cortocircuitos y de alta impedancia como circuitos abiertos. 

Cabe mencionar que los parámetros empleados para este diseño coinciden con los empleados para 

generar el desplazador de fase previo. Para este caso se requirió de un valor 𝑔 = 0.54 para la 

construcción de brazos con longitud 𝑙 = 3.32 [𝑚𝑚] (aproximadamente 0.266 𝜆0), de acuerdo con 

(3.1) y (3.2). El espesor de los brazos fue 𝑟 = 0.1 [𝑚𝑚]. Una vez construido el elemento con ocho 

brazos (Figura 4.4 (a)) se realizaron dos cortes en la estructura: primeramente, la circunferencia 

central de radio 𝑟𝑐𝑒𝑛𝑡𝑟𝑜 = 0.2 [𝑚𝑚] y posteriormente un corte exterior que describe una 

circunferencia de radio 𝑟𝑒𝑥𝑡𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟 = 1.63 [𝑚𝑚] (véase Figura 4.4 (b)). El cortocircuito se modeló 

con un segmento de PEC de 0.03 [𝑚𝑚] de espesor. 

 

Figura 4.4. Construcción del nuevo elemento: (a) Integración de los brazos (b) Cortes en el elemento [Elaboración propia] 

Es importante destacar que ahora 𝑟𝑒𝑥𝑡𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟  es independiente de la longitud de los brazos 𝑙, a partir 

de la cual se calcula el parámetro 𝑔. Esto resulta benéfico, pues ahora se puede optimizar el 

desplazador de fase a partir de la variación de 𝑟𝑒𝑥𝑡𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟 , esto sin modificar la longitud de los brazos 

establecida, evitando así el desajuste del elemento. Así mismo, a partir del valor de este parámetro 

se confirma que, dada una frecuencia de operación, este elemento contará con menores 

dimensiones físicas en comparación con la geometría previa. 
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La pantalla metálica se ubicó a una distancia 𝑠 = 2.34 [𝑚𝑚] (0.187𝜆0) partiendo del plano en 

donde se ubican los elementos. En cuanto al periodo y geometría de la celda, se continuó 

trabajando con una malla triangular equilátera (𝛼 = 60°) en donde 𝑎 = 𝑏 = 5.31 [𝑚𝑚], por lo que 

el periodo de la celda es 𝑆𝑥 = 𝑆𝜂 = 0.425𝜆0. Estos valores, así como los descritos previamente, se 

ilustran en la Figura 4.5 y se recopilan en la Tabla 4.1. 

 

Figura 4.5. Nueva celda unitaria con elemento reflectivo en condiciones ideales [Elaboración propia] 

Tabla 4.1. Medidas para la construcción de la nueva celda unitaria 

Longitud 

brazo (𝒍) 

[𝒎𝒎] 

Separación 

pantalla (𝒔) 

[𝒎𝒎] 

Espesor 

brazos (𝒓) 

[𝒎𝒎] 

Grosor 

pantalla (𝒕) 

[𝒎𝒎] 

𝒂 

[𝒎𝒎] 
𝒅 

[𝒎𝒎] 
𝒓𝒆𝒙𝒕𝒆𝒓𝒊𝒐𝒓  

[𝒎𝒎] 
𝒓𝒄𝒆𝒏𝒕𝒓𝒐 

[𝒎𝒎] 

𝟑. 𝟑𝟑 𝟐. 𝟑𝟒 𝟎. 𝟏 𝟎. 𝟏 𝟓. 𝟑𝟏 𝟓. 𝟑𝟏 𝟏. 𝟔𝟑 𝟎. 𝟐 

Es así como se procedió a simular el diseño propuesto, incidiendo en dirección normal al arreglo 

dos ondas de polarización lineal, ortogonales entre sí. 

 

Figura 4.6. Magnitudes y fases de los coeficientes de reflexión 𝛤𝐴 y 𝛤𝐵 en condiciones ideales de la nueva celda unitaria [Elaboración 

propia] 
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Como se puede observar en la Figura 4.6, la condición (2.3) se cumple en la frecuencia de 

operación de 24 [𝐺𝐻𝑧], con magnitudes de los coeficientes de reflexión prácticamente iguales y una 

diferencia de fase entre ellas de 181.86°. Dadas estas características, se hizo incidir una onda de 

polarización circular derecha, obteniendo los resultados de la Figura 4.7. 

 

Figura 4.7. Magnitudes de los coeficientes de reflexión de la onda controlada (𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙) y no controlada (𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙) para la nueva celda 

unitaria en condiciones ideales [Elaboración propia] 

El elemento permite una supresión de la onda no controlada por debajo de los −20[𝑑𝐵] en la 

frecuencia de interés, mientras que la onda controlada se refleja totalmente, resultados acordes a un 

elemento ideal.  

Posteriormente se llevó a cabo la rotación del elemento, como se muestra en la Figura 4.8. 

 

Figura 4.8. Rotación del nuevo elemento reflectivo [Elaboración propia] 

Se puede observar en la Figura 4.9, que las curvas correspondientes a las magnitudes de los 

coeficientes de reflexión Γ𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙 permanecen invariantes respecto al par de brazos que se 

encuentren cortocircuitados. Así mismo, todas las curvas de |Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙| permanecen por debajo de los  

−20[𝑑𝐵] entre las frecuencias 𝑓𝑚𝑖𝑛 = 23.758 [𝐺𝐻𝑧] y 𝑓𝑚𝑎𝑥 = 24.311 [𝐺𝐻𝑧], por lo que el 

desplazador de fase presenta un ancho de banda de 2.3%. 
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Figura 4.9. Magnitudes de 𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y 𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙  en condiciones ideales para diferentes ángulos de rotación 𝛾 del nuevo elemento 

[Elaboración propia] 

En cuanto al desplazamiento de fase, registrado en las curvas de la Figura 4.10 y en la Tabla 4.2, se 

corrobora el cumplimiento del principio de Fox. 

 

Figura 4.10. ∠𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 de una onda RHCP para distintos ángulos de rotación 𝛾  del nuevo elemento en condiciones ideales 

[Elaboración propia] 

 

Tabla 4.2. Desplazamiento en fase de una onda PCD para el nuevo elemento en condiciones ideales 

∆𝜸[°] ∠𝚪𝑪𝒐−𝑷𝒐𝒍[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑺𝒊𝒎)[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑻𝒆𝒐)[°] 𝑬𝒓𝒓𝒐𝒓 [°] 

0 178.52 0 0 0 

45 -91.45 90.03 90 -0.03 

90 -1.98 179.5 180 0.5 

135 88.01 269.49 270 0.51 
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4.2.2. Nueva celda unitaria con diodos PIN  

Verificado el correcto funcionamiento del elemento como desplazador de fase, se añadieron los 

elementos concentrados que representan los diodos PIN en sus estados de baja y alta impedancia, 

considerando los mismos valores de capacitancia (𝐶𝑎) y resistencia (𝑅𝑎 y 𝑅𝑐) del modelo descrito en 

el capítulo anterior. 

Se efectuó una optimización del elemento para obtener los mejores valores posibles de Γ𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y 

Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙 . Para este caso, se estableció un valor 𝑔 = 0.78, el cual corresponde a una longitud de brazo 

𝑙 = 4.16 [𝑚𝑚] ( 0.333𝜆0 ). Por otro lado, el radio de los cortes en el elemento fue 𝑟𝑐𝑒𝑛𝑡𝑟𝑜 =

0.2 [𝑚𝑚]  y 𝑟𝑒𝑥𝑡𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟 = 2.1 [𝑚𝑚].  

El espesor de los brazos continuó con un valor 𝑟 = 0.1 [𝑚𝑚]; sobre estos se realizó un corte de 

radio 𝑟𝑖𝑛𝑡𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟 = 0.05 [𝑚𝑚]. Así mismo, los trozos de PEC que permiten disminuir la longitud de 

los elementos concentrados tuvieron un espesor de 0.03 [𝑚𝑚]. 

La separación 𝑠 entre el elemento y la pantalla fue de 4.44 [𝑚𝑚], alrededor de 0.195𝜆0. Las 

longitudes 𝑎 y 𝑑 contaron con un valor de 5.62 [𝑚𝑚], correspondientes a un periodo de celda 

𝑆𝑥 = 𝑆𝜂 = 0.45𝜆0. Este valor se escogió con el propósito de lograr un equilibrio entre mayores 

ángulos de elevación al momento de realizar el escaneo y la distancia entre los elementos del 

arreglo. La celda unitaria descrita se ilustra en la Figura 4.11, mientras que los valores de sus 

parámetros de construcción se recopilan en la Tabla 4.3. 

 

Figura 4.11. Nueva celda unitaria con diodos PIN integrados [Elaboración propia] 
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Tabla 4.3. Medidas para la construcción de la nueva celda unitaria con diodos PIN integrados 

Longitud 

brazo (𝒍) 

[𝒎𝒎] 

Separación 

pantalla (𝒔) 

[𝒎𝒎] 

Espesor 

brazos 

(𝒓) 

[𝒎𝒎] 

Grosor 

pantalla 

(𝒕) 

[𝒎𝒎] 

𝒂 

[𝒎𝒎] 
𝒅 

[𝒎𝒎] 
𝒓𝒆𝒙𝒕𝒆𝒓𝒊𝒐𝒓 

[𝒎𝒎] 
𝒓𝒄𝒆𝒏𝒕𝒓𝒐 

[𝒎𝒎] 
𝒓𝒊𝒏𝒕𝒆𝒓𝒊𝒐𝒓 

[𝒎𝒎] 

𝟒. 𝟏𝟔 𝟐. 𝟖𝟏𝟐 𝟎. 𝟏 𝟎. 𝟏 𝟓. 𝟔𝟐 𝟓. 𝟔𝟐 𝟐. 𝟏 𝟎. 𝟐 𝟎. 𝟎𝟓 

Se hace notar el incremento en las dimensiones en comparación con el diseño descrito en el 

capítulo previo, esto ocurre debido a que se optó por sintonizar la segunda frecuencia de operación 

del elemento, la cual presenta mejores características de ancho de banda. Esta segunda frecuencia, 

como se observó en el capítulo anterior, se presenta en un inicio en bandas superiores a los 

30 [𝐺𝐻𝑧]. Esta optimización logró realizarse de manera sencilla gracias a las características del 

nuevo elemento, a saber, menores dimensiones y flexibilidad de ajuste a partir del parámetro 

𝑟𝑒𝑥𝑡𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟 . 

Caracterizando la respuesta del elemento excitado con una onda incidente de polarización lineal, 

tanto horizontal como vertical, se obtienen los resultados ilustrados en la Figura 4.12. Las curvas de 

magnitud y de fase describen una igualdad próxima en las magnitudes |𝛤𝐴| y |𝛤𝐵|, además de una 

diferencia de fase con valor de 178.23°. 

 

Figura 4.12. Magnitudes y fases de los coeficientes de reflexión 𝛤𝐴 y 𝛤𝐵 en el nuevo elemento con diodos PIN integrados [Elaboración 

propia] 

Continuando con la caracterización, se hizo incidir una onda PCD sobre el arreglo. Las curvas de 

|Γ𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| y |Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙| se muestran en la Figura 4.13. 
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Figura 4.13. Magnitudes de los coeficientes de reflexión de la onda controlada (𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙) y no controlada (𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙) en el nuevo 

elemento con diodos PIN integrados [Elaboración propia] 

Este resultado, correspondiente al diodo en la posición 𝛾 = 0° en polarización directa, exhibe un 

muy buen comportamiento, tanto en lo relacionado a la supresión de la polarización cruzada, como 

en las pérdidas debidas a los diodos, las cuales registraron un valor de 0.413 [𝑑𝐵]. Para determinar 

el ancho de banda de operación y el correcto desplazamiento en fase, se llevó a cabo la rotación 

electrónica del elemento. 

 

Figura 4.14. Magnitudes de 𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y 𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙  en presencia de diodos PIN para diferentes ángulos de rotación 𝛾 del nuevo elemento 

[Elaboración propia] 

En la Figura 4.14 se observan ligeros desplazamientos en las curvas, a partir de las cuales se calculó 

un ancho de banda del 17.64%, acotado por 𝑓𝑚𝑖𝑛 = 21.28 [𝐺𝐻𝑧] y 𝑓𝑚𝑎𝑥 = 25.515 [𝐺𝐻𝑧]. En 

cuanto al desplazamiento en fase que provee la rotación electrónica, de acuerdo con la Figura 4.15 y 

la Tabla 4.4, el elemento cumple su función de desplazador, presentado errores mínimos. 
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Figura 4.15. ∠𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 de una onda PCD para distintos ángulos de rotación 𝛾 del nuevo elemento en presencia de diodos PIN 

[Elaboración propia] 

Tabla 4.4. Desplazamiento en fase de una onda PCD para el nuevo elemento en presencia de diodos PIN 

∆𝜸[°] ∠𝚪𝑪𝒐−𝑷𝒐𝒍[°] 𝝍𝑹𝑯𝑪𝑷(𝑺𝒊𝒎)[°] 𝝍𝑹𝑯𝑪𝑷(𝑻𝒆𝒐)[°] 𝑬𝒓𝒓𝒐𝒓 [°] 

0 35.05 0 0 0 

45 124.79 89.74 90 0.26 

90 -146.56 178.39 180 1.61 

135 -56.33 268.62 270 1.38 

Se corroboró el buen funcionamiento de la celda unitaria, análisis que corresponde a la reflexión 

normal de la onda incidente, de modo que el paso a seguir es caracterizar la respuesta del arreglo 

dada una pendiente de fase. 

4.3. Escaneo del arreglo reflectivo para 𝒇𝒐𝒑 = 𝟐𝟒 [𝑮𝑯𝒛] 

 

Se simularon diferentes configuraciones para la celda grande, a las cuales les corresponden ciertos 

ángulos de elevación 𝜃0, esto con el fin de determinar la eficiencia de conversión 𝐿𝐶 del arreglo, 

cuyo valor mínimo se espera que se encuentre alrededor de los −1.313 [𝑑𝐵], considerando las 

pérdidas en los diodos y aquellas debidas a errores de cuantización de fase. 

Nuevamente la pendiente de fase se generó a lo largo del eje 𝑥, de modo que ∆𝛾𝜂 = 0°. De igual 

forma, se analizaron las mismas variantes de configuración 𝑁𝑥 y 𝑀𝑥 simuladas el capítulo anterior, 

justo como se muestra en la Tabla 4.5. Note que, a pesar de ser las mismas configuraciones, el 

ángulo de elevación cambia, esto debido a que ahora el periodo de la celda unitaria es de 0.45𝜆0. 
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Tabla 4.5. Configuraciones de la celda grande para escaneo del arreglo 

𝑵𝒙 𝑴𝒙 ∆𝜸𝒙 [°] 𝝍𝒙𝒏 [°] 𝜽𝟎 [°] 

1 1 0 0 0 

3 1 60 120𝑛 58.79 

4 1 45 90𝑛 39.90 

5 1 36 72𝑛 30.87 

6 1 30 60𝑛 25.32 

7 1 25.71 51.42𝑛 21.5 

7 2 51.42 102.84𝑛 47.15 

Así mismo, el ángulo de azimut correspondiente fue 𝜑0 = 150° para una pendiente de fase positiva 

(+𝜓𝑥𝑛) y  𝜑0 = −30° para una pendiente negativa (−𝜓𝑥𝑛). 

Es de relevancia mencionar el procedimiento de optimización que se llevó a cabo para lograr el 

mejor coeficiente de conversión para el arreglo reflectivo. Debido a la fuerte interacción mutua 

entre los elementos, se tienen pérdidas de conversión distintas en función de qué diodo se 

encuentre en polarización directa para cada desplazador de fase, por lo que la optimización 

consistió en determinar la combinación de diodos en polarización directa que produjera la mayor 

eficiencia de conversión. 

Considerando lo anteriormente mencionado, este procedimiento se realizó sobre la configuración 

𝑁𝑥 = 3 , 𝑀𝑥 = 1, caso que corresponde al mayor ángulo de escaneo a efectuar. Es así como se 

simularon cada una de las combinaciones siguientes: 

𝛾0 = 0° , 𝛾1 = 45° , 𝛾2 = 135° … (4.1) 

𝛾0 = 45° , 𝛾1 = 90° , 𝛾2 = 0° … (4.2) 

𝛾0 = 90° , 𝛾1 = 135° , 𝛾2 = 45° … (4.3) 

𝛾0 = 135° , 𝛾1 = 0° , 𝛾2 = 90° … (4.4) 

Nótese que la combinación (4.1) es la que cumple con el criterio (3.8), sin embargo, en todos los 

casos se produce la misma diferencia de rotación, por lo que la pendiente de fase generada es la 

misma. Así pues, los resultados de 𝐿𝐶 para cada uno de los casos se muestran en la Figura 4.16. 
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Figura 4.16. 𝐿𝐶  de la configuración 𝑁𝑥 = 3 , 𝑀𝑥 = 1 para las diferentes combinaciones de diodos en polarización directa 

[Elaboración propia] 

Se observa que la curva azul, correspondiente a la combinación (4.3), es la que presenta mejores 

características en la frecuencia de interés 𝑓𝑜𝑝 = 24 [𝐺𝐻𝑧], de modo que las configuraciones 

posteriores tomaron como referencia la posición del diodo 𝛾0 = 90° para generar la diferencia de 

rotación ∆𝛾𝑥 y, por tanto, la pendiente fase. Un ejemplo de esto se muestra en la Figura 4.17, en 

donde se ilustra la configuración 𝑁𝑥 = 4,  𝑀𝑥 = 1, la cual requiere de ∆𝛾𝑥 = 45°. 

 

Figura 4.17. Posición óptima de diodos PIN en polarización directa [Elaboración propia] 

Si bien esta optimización podría llevarse a cabo en el diseño anterior, esto pierde sentido al 

considerar las demás ventajas que presenta esta nueva geometría respecto a la descrita en el capítulo 

3 (Figura 3.16). 

Es así como se procedió a generar las curvas 𝐿𝐶 para cada ángulo de escaneo 𝜃0 establecido en la 

Tabla 4.5, recordando que este coeficiente de conversión deriva de los modos Floquet que se 

propagan en la dirección de reflexión deseada. La eficiencia 𝐿𝐶 para cada configuración se muestra 

en la Figura 4.18, en donde se observan los resultados para ambos tipos de polarización circular. 
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Figura 4.18. Curvas 𝐿𝐶  para diferentes ángulos de elevación 𝜃0: (a) 𝜃0 = 58.79°, (b) 𝜃0 = 39.90°, (c) 𝜃0 = 30.87°,  (d) 𝜃0 = 25.32°, 

(e) 𝜃0 = 21.5°, (f) 𝜃0 = 47.15°. [Elaboración propia] 
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4.4. Análisis del desempeño del arreglo 

Los valores de 𝐿𝐶 registrados para 𝑓𝑜𝑝 = 24 [𝐺𝐻𝑧] se presentan en la Figura 4.19. 

 

Figura 4.19. Coeficiente de conversión del arreglo para diferentes ángulos de elevación 𝜃0 [Elaboración propia] 

Para esta propuesta de arreglo reflectivo, se registraron pérdidas mínimas de 0.731 [𝑑𝐵] para el 

ángulo de escaneo 𝜃0 = 39.9° dada una onda incidente PCI, mientras que la eficiencia más baja se 

produce en la dirección 𝜃0 = 47.15°, también correspondiente a una onda de polarización circular 

izquierda, en donde el coeficiente de conversión es de −2.3 [𝑑𝐵], lo cual corresponde a una 

reflexión del 0.588 de la potencia que incide en el arreglo. 

En comparación con la primera propuesta, se observa que en este arreglo el coeficiente de 

conversión es superior a −1.5 [𝑑𝐵] en todos los ángulos de elevación menores a 47.15°. Además, 

la nueva geometría permite un elemento de dimensiones más compactas, reduciendo así la 

interacción mutua, lo cual se traduce en una mejora en el comportamiento simétrico del arreglo. 

Si bien las simulaciones se limitaron a un ángulo máximo de elevación 𝜃0 = 58.79°, los resultados 

bastan para confirmar el correcto funcionamiento de este arreglo y su potencial aplicación en 

comunicaciones satelitales, lo anterior debido a que en la práctica no se suele escanear en ángulos 

mayores a 60° debido a las pérdidas por escaneo [5]. 

Justo como se realizó en el capítulo anterior, es posible estimar la ganancia del arreglo a partir de la 

eficiencia de conversión y las pérdidas por escaneo, dadas ciertas dimensiones físicas. Así, un arreglo 
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cuya área física es de 𝐴𝐹𝐼𝑆 = 10 [𝑐𝑚] × 10 [𝑐𝑚], presenta el compotamiento en ganancia mostrado 

en la Figura 4.20. 

 

Figura 4.20. Ganancia estimada para un arreglo con 𝐴𝐹𝐼𝑆 = 100 [𝑐𝑚2] [Elaboración propia] 

Derivado de la mejora en la eficiencia de conversión, la ganancia presenta mayor simetría en ambas 

polarizaciones, cumpliendo para todos los ángulos un valor mayor a los 24 [𝑑𝐵]. 

4.5. Conclusiones 

 

• En el presente capítulo se diseñó y simuló un arreglo reflectivo reconfigurable tipo 

Espirafase, el cual tiene como propósito principal atacar las deficiencias del diseño anterior, 

a saber, ocupación de mayor área de la celda, poca flexibilidad al momento de ajustar el 

elemento y una eficiencia de conversión 𝐿𝐶 asimétrica para las dos polarizaciones de interés. 

 

• Si bien la geometría del elemento es similar a lo ya presentado en [1]-[3], la propuesta de 

arreglo presentada sostiene su novedad principalmente en la cantidad de fases (2 bits) que 

puede proporcionar a partir de únicamente cuatro diodos PIN. 

 

• La nueva celda unitaria presenta satisfactorias características en la supresión de la onda no 

controlada, contando con un ancho de banda del 17.64% en donde |𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙| ≤ −20 [𝑑𝐵]. 

Además, las pérdidas de inserción debido a los diodos fueron menores a los 0.5 [𝑑𝐵]. De 

igual forma, se verificó un adecuado desplazamiento en fase por parte del elemento. 
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• Al momento de llevar a cabo el escaneo, se cumplió el objetivo de obtener resultados 

similares para un mismo 𝜃0 en ambas polarizaciones circulares, de modo que el arreglo 

puede catalogarse como de polarización dual. En este contexto, las pérdidas de conversión 

𝐿𝐶 del arreglo nunca superaron los 2.3 [𝑑𝐵], por lo que se garantiza un funcionamiento 

óptimo para ángulos de escaneo menores a 60°. 

 

• El fenómeno de interacción mutua continúa siendo un factor de degradación en el 

desempeño del arreglo. Al momento de generar la pendiente de fase para llevar a cabo el 

escaneo, se observó que el coeficiente de conversión depende de las posiciones de los 

diodos en polarización directa, empleados para producir una misma pendiente de fase. Así, 

se llevó a cabo una optimización para determinar la combinación en donde las pérdidas 

fueran menores. 
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5. ARREGLO REFLECTIVO CON OPERACIÓN A 𝟐𝟒 [𝑮𝑯𝒛] Y  

𝟑𝟔. 𝟓 [𝑮𝑯𝒛] 
 

5.1. Introducción 

 

En el capítulo previo se caracterizó un arreglo reflectivo reconfigurable con buenas propiedades de 

reflexión normal y escaneo; el elemento de la celda unitaria consistió en ocho brazos con geometría 

de espiral de Arquímedes, los cuales se dispusieron de acuerdo con la propuesta de Phelan [1] y en 

cuyos extremos se conectaron diodos PIN, uno por cada par para lograr un desplazador de fase 

reconfigurable de 2 bits. Así mismo, este elemento cuenta con dimensiones más compactas y mayor 

flexibilidad de ajuste, en comparación con la propuesta descrita en el capítulo 3 (véase Figura 3.16). 

Es debido a lo anterior, que la geometría de este desplazador fue la elegida para conformar el 

arreglo de doble banda, fungiendo como elemento reflectivo para cada una de las frecuencias de 

operación: 𝑓𝑜𝑝1 = 24 [𝐺𝐻𝑧] (𝜆0(24) = 12.5 [𝑚𝑚]) y 𝑓𝑜𝑝2 = 36.5 [𝐺𝐻𝑧] (𝜆0(36.5) = 8.22 [𝑚𝑚]). 

La celda unitaria ideada se muestra en la Figura 5.1. 

 

Figura 5.7. Primera propuesta de celda unitaria para arreglo reflectivo de doble haz [Elaboración propia] 

Dentro de todo el proceso de análisis, resultó particularmente importante determinar el nivel de 

acoplamiento mutuo entre ambos elementos reflectivos y hasta qué punto este fenómeno permite 
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un desplazamiento en fase independiente para cada frecuencia de operación, propiedad 

determinante en la independencia de escaneo que se desea en cada una de las bandas. 

5.2. Celda unitaria para 𝒇𝒐𝒑𝟏 = 𝟐𝟒 [𝑮𝑯𝒛]  y 𝒇𝒐𝒑𝟐 = 𝟑𝟔. 𝟓 [𝑮𝑯𝒛] 

 

5.2.1. Celda unitaria de doble banda con elemento cortocircuitado 

 

Nuevamente se parte de trabajar con los elementos en condiciones ideales de cortocircuito y circuito 

abierto para representar cada uno de los estados de polarización de los diodos PIN. Si bien ya se 

demostró la capacidad de esta geometría como desplazador de fase, estas primeras simulaciones 

tuvieron como propósito principal verificar que estos desplazamientos fueran independientes entre 

sí. 

La Figura 5.2 ilustra la celda sobre la cual se efectuaron las simulaciones. Para el caso del elemento 

con operación a 24 [𝐺𝐻𝑧] y empleando las expresiones (3.1) y (3.2), se estableció un parámetro 

𝑔(24) = 0.49 a partir del cual se generan brazos de longitud 𝑙(24) = 3[𝑚𝑚] (aproximadamente 

0.24 𝜆0(24)). Los cortes realizados en el exterior y en el centro de los brazos describen 

circunferencias con radio 𝑟𝑒𝑥𝑡𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟 (24) = 1.58 [𝑚𝑚] y 𝑟𝑐𝑒𝑛𝑡𝑟𝑜(24) = 0.25 [𝑚𝑚]. El espesor de los 

brazos fue de 𝑟(24) = 0.1 [𝑚𝑚]. Por otro lado, el desplazador correspondiente a 36.5 [𝐺𝐻𝑧] se 

construyó de acuerdo a los siguientes valores para los parámetros de diseño: 𝑔(36.5) = 0.33, 

𝑙(36.5) = 2.05[𝑚𝑚] ( 0.25𝜆0(36.5)), 𝑟𝑒𝑥𝑡𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟 (36.5) = 1.04 [𝑚𝑚], 𝑟𝑐𝑒𝑛𝑡𝑟𝑜(36.5) = 0.25 [𝑚𝑚], 

𝑟(36.5) = 0.08 [𝑚𝑚]. Para ambos elementos, el espesor del segmento de PEC correspondiente al 

cortocircuito tuvo un valor de 0.03 [𝑚𝑚]. Así mismo, la distancia entre desplazadores de fase fue 

de 𝑝 = 3.46 [𝑚𝑚]. 

En relación con el espesor de la pantalla, este fue de 𝑡 = 0.1 [𝑚𝑚]. La pantalla se ubicó a una 

distancia 𝑠 = 2.5 [𝑚𝑚] (0.2 𝜆0(24)), partiendo del plano en el cual se ubicaron los desplazadores de 

fase. La geometría de la celda corresponde a una malla triangular equilátera (𝛼 = 60°) con  𝑎 =

𝑑 = 6.22 [𝑚𝑚], por lo que 𝑆𝑥 = 𝑆𝜂 = 0.5𝜆0(24). 
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Tabla 5.3. Medidas para la construcción de la celda unitaria de doble haz con elementos cortocircuitados 

Longitud brazo 𝒍(𝟐𝟒) 

[𝒎𝒎] 

Espesor brazos 𝒓(𝟐𝟒) 

[𝒎𝒎] 

𝒓𝒆𝒙𝒕𝒆𝒓𝒊𝒐𝒓(𝟐𝟒) 

[𝒎𝒎] 

𝒓𝒄𝒆𝒏𝒕𝒓𝒐(𝟐𝟒) 

[𝒎𝒎] 

𝟑 𝟎. 𝟏 𝟏. 𝟓𝟖 𝟎. 𝟐𝟓 

Longitud brazo 𝒍(𝟑𝟔.𝟓) 

[𝒎𝒎] 

Espesor brazos 𝒓(𝟑𝟔.𝟓) 

[𝒎𝒎] 

𝒓𝒆𝒙𝒕𝒆𝒓𝒊𝒐𝒓(𝟑𝟔.𝟓) 

[𝒎𝒎] 

𝒓𝒄𝒆𝒏𝒕𝒓𝒐(𝟑𝟔.𝟓) 

[𝒎𝒎] 

𝟐. 𝟎𝟓 𝟎. 𝟎𝟖 𝟏. 𝟎𝟒 𝟎. 𝟐𝟓 

Separación pantalla 𝒔 

[𝒎𝒎] 
Grosor pantalla 𝒕 

[𝒎𝒎] 
𝒂 

[𝒎𝒎] 
𝒅 

[𝒎𝒎] 
𝒑 

[𝒎𝒎] 

𝟐. 𝟓 𝟎. 𝟏 𝟔. 𝟐𝟐 𝟔. 𝟐𝟐 𝟑. 𝟒𝟔 

 

 

Figura 5.2. Celda unitaria de doble haz con elementos cortocircuitados [Elaboración propia] 

Así pues, el arreglo constituido por celdas unitarias como la de la Figura 5.2, tiene el aspecto 

ilustrado en la Figura 5.3. Nótese que los elementos de 36.5 [𝐺𝐻𝑧] también están dispuestos en una 

rejilla triangular equilátera con los mismos periodos 𝑆𝑥 y 𝑆𝜂 . 

 

Figura 5.3. Malla del arreglo de doble haz [Elaboración propia] 
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Se hizo incidir entonces una onda de polarización lineal en dirección normal al arreglo, esto con el 

fin de verificar el cumplimiento de la condición (2.3) en ambas bandas de operación. En la Figura 

5.4 se ilustran las curvas correspondientes a la magnitud y a la fase de los coeficientes de reflexión 

de una onda PLH (Γ𝐴) y de una PLV (Γ𝐵). 

 

 

Figura 5.4. Coeficientes de reflexión 𝛤𝐴 y 𝛤𝐵 en condiciones ideales: (a) Magnitud y (b) Fase [Elaboración propia] 

Se observa que |Γ𝐴| ≈ |Γ𝐵|, mientras que las diferencias de fase son de 180.27° en 24 [𝐺𝐻𝑧] y de 

169.76° en 36.5 [𝐺𝐻𝑧], valores adecuados para una buena supresión de la onda no controlada. 

Dados estos resultados, procedimos a iluminar el arreglo con una onda PCD. El comportamiento 

del arreglo se muestra en la Figura 5.5: pérdidas nulas en el elemento, así como una supresión de la 

onda no controlada debajo de los −20 [𝑑𝐵]. 
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Figura 5.5. Magnitudes de los coeficientes de reflexión de la onda controlada (𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙) y no controlada (𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙) para la celda unitaria 

de doble haz en condiciones ideales [Elaboración propia] 

Posteriormente, se llevó a cabo la rotación de los elementos de acuerdo con las posiciones ilustradas 

en la Figura 4.8. Como se comentó al inicio de este apartado, es necesario confirmar la capacitad de 

los elementos para proporcionar un desplazamiento en fase que sea independiente, por lo que en 

un inicio se giró el elemento con operación a 24 [𝐺𝐻𝑧] manteniendo el desplazador de 36.5 [𝐺𝐻𝑧] 

en una posición fija. 

 

Figura 5.6. Magnitudes de 𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y 𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙  para la celda unitaria de doble haz en condiciones ideales dados diferentes ángulos de 

rotación 𝛾(24) [Elaboración propia] 

Con relación a la característica del elemento en la banda inferior, en la Figura 5.6 se observa un 

comportamiento afín al presenciado en el capítulo anterior, a saber, un desplazamiento despreciable 

de las curvas tanto de |Γ𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| como de |Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙|. Por otro lado, en la banda de 36.5 [𝐺𝐻𝑧] se 

presenta un desplazamiento más pronunciado en las curvas, consecuencia de la interacción mutua 

entre elementos. 
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Así mismo, el desplazamiento en fase producido en ambas frecuencias es de gran importancia para 

el análisis de la celda unitaria. Como se puede observar en la Figura 5.7 y en la Tabla 5.2, en la 

frecuencia de 24 [𝐺𝐻𝑧] se obtuvo el resultado esperado de acuerdo con el principio de Fox, 

mientras que en 36.5 [𝐺𝐻𝑧], en donde el desplazamiento en fase debería de ser nulo, se 

presentaron ligeras variaciones. Estos errores registrados en la banda superior se consideran 

aceptables, pues son mucho menores a la resolución de fase del desplazador (90°). 

 

Figura 5.7. ∠𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 de una onda PCD para distintos ángulos de rotación 𝛾(24) para elementos en condiciones ideales [Elaboración 

propia] 

Tabla 5.4. Desplazamiento en fase de una onda PCD para la rotación del elemento de 24 [𝐺𝐻𝑧] en condiciones ideales 

 𝒇𝒐𝒑𝟏 = 𝟐𝟒 [𝑮𝑯𝒛] 

∆𝜸(𝟐𝟒)[°] ∠𝚪𝑪𝒐−𝑷𝒐𝒍[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑺𝒊𝒎)[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑻𝒆𝒐)[°] 𝑬𝒓𝒓𝒐𝒓 [°] 

0 -164.35 0 0 0 

45 -77.13 87.22 90 2.78 

90 12.12 176.47 180 3.53 

135 104.77 269.12 270 0.88 

 𝒇𝒐𝒑𝟐 = 𝟑𝟔. 𝟓 [𝑮𝑯𝒛] 

∆𝜸(𝟑𝟔.𝟓)[°] ∠𝚪𝑪𝒐−𝑷𝒐𝒍[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑺𝒊𝒎)[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑻𝒆𝒐)[°] 𝑬𝒓𝒓𝒐𝒓 [°] 

0 32.76 0 0 0 

0 33.48 0.72 0 0.72 

0 -3.03 -35.79 0 35.79 

0 9.79 -22.97 0 22.97 

 

De manera análoga, se realizaron las simulaciones correspondientes a la rotación del elemento con 

operación en 36.5 [𝐺𝐻𝑧], mientras que el de 24 [𝐺𝐻𝑧] se mantuvo fijo. Se puede observar que los 

resultados fueron bastante similares, particularmente en las magnitudes de las ondas controlada y no 

controlada, como se muestra en la Figura 5.8. 
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Figura 5.8. Magnitudes de 𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y 𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙  para la celda unitaria de doble haz en condiciones ideales dados diferentes ángulos de 

rotación 𝛾(36.5) [Elaboración propia] 

 

Figura 5.9. ∠𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 de una onda PCD para distintos ángulos de rotación 𝛾(36.5) para elementos en condiciones ideales [Elaboración 

propia] 

Tabla 5.3. Desplazamiento en fase de una onda PCD para la rotación del elemento de 36.5 [𝐺𝐻𝑧] en condiciones ideales 

 𝒇𝒐𝒑𝟐 = 𝟑𝟔. 𝟓 [𝑮𝑯𝒛] 

∆𝜸(𝟑𝟔.𝟓)[°] ∠𝚪𝑪𝒐−𝑷𝒐𝒍[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑺𝒊𝒎)[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑻𝒆𝒐)[°] 𝑬𝒓𝒓𝒐𝒓 [°] 

0 32.76 0 0 0 

45 101.62 68.86 90 21.14 

90 179.24 146.48 180 33.52 

135 -56.98 270.26 270 0.26 

 𝒇𝒐𝒑𝟏 = 𝟐𝟒 [𝑮𝑯𝒛] 

∆𝜸(𝟐𝟒)[°] ∠𝚪𝑪𝒐−𝑷𝒐𝒍[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑺𝒊𝒎)[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑻𝒆𝒐)[°] 𝑬𝒓𝒓𝒐𝒓 [°] 

0 -164.35 0 0 0 

0 -164.56 -0.21 0 0.21 

0 -166.43 -2.08 0 2.08 

0 -166.28 -1.93 0 1.93 
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En lo concerniente al desplazamiento en fase, de acuerdo con la Figura 5.9 y la Tabla 5.3, se puede 

afirmar que nuevamente la banda de 24 [𝐺𝐻𝑧] es la que presenta mejores resultados, traducidos en 

un desplazamiento en fase despreciable, a la vez que en 36.5 [𝐺𝐻𝑧] el principio de Fox se cumple 

parcialmente, presentando errores que se pueden considerar aceptables. Así pues, dados estos 

resultados, se confirma el correcto funcionamiento de los elementos Espirafase en su modelo sin 

pérdidas. 

Dado el desplazamiento en frecuencia que se presenta al momento de rotar los elementos, resulta 

complicado establecer un ancho de banda de operación bajo el criterio empleado hasta ahora 

(|Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙| ≤ −20 [𝑑𝐵]). Sin embargo, es posible identificar el rango de frecuencias para las cuales 

|Γ𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| ≥ −1 [𝑑𝐵], es decir, lograr una reflexión de potencia superior al 80% (véase Figura 5.10 

y Figura 5.11). 

Para la banda inferior, se tiene 𝑓𝑚𝑖𝑛 (24) = 23.267 [𝐺𝐻𝑧] y 𝑓𝑚𝑎𝑥 (24) = 24.924 [𝐺𝐻𝑧], mientras 

que en la banda superior 𝑓𝑚𝑖𝑛 (36.5) = 36.183 [𝐺𝐻𝑧] y 𝑓𝑚𝑎𝑥 (36.5) = 36.504 [𝐺𝐻𝑧]; por lo que se 

tiene un ancho de banda del 6.9% y del 0.88%, respectivamente. Las curvas correspondientes a la 

rotación del elemento de 36.5 [𝐺𝐻𝑧] exhiben resultados similares. 

 

Figura 5.10. Ancho de banda de |𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| a −1 [𝑑𝐵] en la banda de 24 [𝐺𝐻𝑧] para elementos cortocircuitados [Elaboración propia] 
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Figura 5.11. Ancho de banda de |𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| a −1 [𝑑𝐵] en la banda de 36.5 [𝐺𝐻𝑧] para elementos cortocircuitados [Elaboración 

propia] 

Se hizo evidente el reducido ancho de banda que caracteriza a este tipo de arreglos; sin embargo, es 

importante resaltar que en los capítulos previos se observó una mejora en este parámetro al 

momento de añadir los diodos PIN. 

5.2.2. Celda unitaria de doble banda con diodos PIN 

 

Una vez verificado el funcionamiento de los elementos como desplazadores de fase independientes, 

se procedió a conectar los diodos PIN, manteniendo el modelo resistivo y de circuito RC en 

paralelo para los estados de baja y alta impedancia, respectivamente. 

Es importante resaltar la importancia de simular cada uno de los elementos de manera individual, 

previo a su análisis dentro de la misma celda unitaria. Lo anterior tiene como propósito principal 

identificar las frecuencias de operación de cada elemento, pues como se observó en el capítulo 3 

(Figura 3.11), existe una segunda banda de operación en cada desplazador una vez que se añaden 

los diodos.  
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Figura 5.12. Curvas de magnitud típicas de 𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y 𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙  para elemento con diodos PIN: (a) primera banda de operación, (b) 

segunda banda de operación [Elaboración propia] 

Como se observa en la Figura 5.12, un desplazador como el de la Figura 4.3 con funcionamiento en 

24 [𝐺𝐻𝑧], presenta una segunda banda de operación próxima a la frecuencia 𝑓𝑜𝑝2 = 36.5 [𝐺𝐻𝑧], lo 

cual da pie a interferencias entre ambos elementos de la celda. El no considerar este 

comportamiento al momento de diseñar la celda unitaria, produce curvas de magnitud y de fase 

como las de las Figuras 5.13 y 5.14, que corresponden a las características del arreglo dada una onda 

PCD de incidencia normal. 

 

Figura 5.13. Magnitudes de 𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙  y 𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙  para la celda unitaria de doble haz con diodos PIN dados diferentes ángulos de rotación 

𝛾(24) e interferencia en la banda de 36.5 [𝐺𝐻𝑧] [Elaboración propia] 
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Figura 5.14. ∠𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 de una onda PCD para distintos ángulos de rotación 𝛾(24) para elementos con diodos PIN e interferencia en la 

banda de 36.5 [𝐺𝐻𝑧] [Elaboración propia] 

Resulta evidente que las frecuencias de operación del arreglo no están bien definidas, además de 

que las curvas de magnitud y de fase presentan variaciones muy marcadas. 

Es así como, para evitar este tipo de resultados, se optó por sintonizar el elemento de 24 [𝐺𝐻𝑧] en 

su segunda banda de operación, justo como en el capítulo anterior, esto debido a una mejor 

supresión de la onda no controlada, así como a un buen aislamiento con respecto a las frecuencias 

próximas a los 36.5 [𝐺𝐻𝑧] (véase figura 5.13). 

 

Figura 5.13. Curvas de magnitud 𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y 𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙  para elemento con diodos PIN con operación en 24 [𝐺𝐻𝑧] [Elaboración propia] 

Por otro lado, se buscó que el elemento correspondiente a 𝑓𝑜𝑝2 = 36.5 [𝐺𝐻𝑧] trabajase en su 

primera banda de operación, restringiendo el funcionamiento en frecuencias inferiores (Figura 

5.14). Se efectuaron dos optimizaciones para este desplazador de fase: la primera consistió en 
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emplear espirales con orientación de mano izquierda como brazos del elemento, en contraste con 

los brazos del desplazador de 24 [𝐺𝐻𝑧], cuya orientación es de mano derecha [2]; el cambio en el 

sentido de los brazos permite mejores resultados al momento de efectuar el escaneo. Como segunda 

optimización, se añadió un segundo desplazador que opere en 𝑓𝑜𝑝2, esto para lograr una supresión 

de la onda no controlada por debajo de los −20 [𝑑𝐵]. 

 

Figura 5.14. Curvas de magnitud 𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y 𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙  para elementos con diodos PIN con operación en 36.5 [𝐺𝐻𝑧] [Elaboración 

propia] 

La inclusión de un segundo elemento hace necesario aclarar el periodo y la geometría de la malla en 

la que están dispuestos los desplazadores de fase de 36.5 [𝐺𝐻𝑧]. Es así como en el análisis se les 

consideró como dos rejillas sobrepuestas, justo como se ilustra en la Figura 5.15, de modo que el 

periodo a lo largo de los ejes 𝑥 y 𝜂 coincide con el de los elementos con operación en 24 [𝐺𝐻𝑧]. 

 

Figura 5.15. Malla para elementos con operación a 36.5 [𝐺𝐻𝑧] [Elaboración propia] 
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Una vez identificadas las frecuencias de operación de cada elemento, se llevó a cabo la integración 

de los tres desplazadores en una misma capa. Se requirió un ajuste en los parámetros de 

construcción de los elementos reflectivos, debido a los efectos de interacción mutua. Así pues, el 

diseño final del desplazador cuya operación radica en los 24 [𝐺𝐻𝑧] se construyó de acuerdo con los 

siguientes valores: 𝑔(24) = 0.68, 𝑙(24) = 4.16[𝑚𝑚] ( 0.33𝜆0(24)), 𝑟𝑒𝑥𝑡𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟 (24) = 2.04 [𝑚𝑚], 

𝑟𝑐𝑒𝑛𝑡𝑟𝑜(24) = 0.2 [𝑚𝑚], 𝑟𝑖𝑛𝑡𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟(24) = 0.05 [𝑚𝑚]  y 𝑟(24) = 0.1 [𝑚𝑚]. Por otra parte, los 

elementos con operación en 36.5 [𝐺𝐻𝑧] requirieron las medidas siguientes: 𝑔(36.5) = 0.49, 𝑙(24) =

3[𝑚𝑚] ( 0.36𝜆0(36.5)), 𝑟𝑒𝑥𝑡𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟 (36.5) = 1.185 [𝑚𝑚], 𝑟𝑐𝑒𝑛𝑡𝑟𝑜(36.5) = 0.2 [𝑚𝑚], 𝑟𝑖𝑛𝑡𝑒𝑟𝑖𝑜𝑟(36.5) =

0.05 [𝑚𝑚]  y 𝑟(36.5) = 0.1 [𝑚𝑚]. 

El espesor de la pantalla continuó siendo de 𝑡 = 0.1 [𝑚𝑚], separada del plano de los elementos a 

una distancia 𝑠 = 1.94 [𝑚𝑚] (aproximadamente 0.155 𝜆0(24)). Se mantuvo la geometría de la celda 

con  𝑎 = 𝑑 = 6.22 [𝑚𝑚], por lo que 𝑆𝑥 = 𝑆𝜂 = 0.5𝜆0(24). Los trozos de PEC que permiten 

disminuir la longitud de los elementos concentrados tuvieron un espesor de 0.03 [𝑚𝑚] en los tres 

desplazadores. Los elementos de la banda superior se ubicaron a una distancia 𝑝 = 3.45 [𝑚𝑚] del 

desplazador de 24 [𝐺𝐻𝑧]. En la Tabla 5.5 se muestran las medidas para la construcción de la celda 

unitaria ilustrada en la Figura 5.16. 

 

Figura 5.16. Celda unitaria de doble haz con diodos PIN integrados [Elaboración propia] 
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Tabla 5.5. Medidas para la construcción de la celda unitaria de doble haz con diodos PIN 

Longitud brazo 𝒍(𝟐𝟒) 

[𝒎𝒎] 

Espesor brazos 𝒓(𝟐𝟒) 

[𝒎𝒎] 

𝒓𝒆𝒙𝒕𝒆𝒓𝒊𝒐𝒓(𝟐𝟒) 

[𝒎𝒎] 

𝒓𝒊𝒏𝒕𝒆𝒓𝒊𝒐𝒓(𝟐𝟒) 

[𝒎𝒎] 

𝒓𝒄𝒆𝒏𝒕𝒓𝒐(𝟐𝟒) 

[𝒎𝒎] 

𝟒. 𝟏𝟔 𝟎. 𝟏 𝟐. 𝟎𝟒 𝟎. 𝟎𝟓 𝟎. 𝟐 

Longitud brazo 𝒍(𝟑𝟔.𝟓) 

[𝒎𝒎] 

Espesor brazos 𝒓(𝟑𝟔.𝟓) 

[𝒎𝒎] 

𝒓𝒆𝒙𝒕𝒆𝒓𝒊𝒐𝒓(𝟑𝟔.𝟓) 

[𝒎𝒎] 

𝒓𝒊𝒏𝒕𝒆𝒓𝒊𝒐𝒓(𝟐𝟒) 

[𝒎𝒎] 

𝒓𝒄𝒆𝒏𝒕𝒓𝒐(𝟑𝟔.𝟓) 

[𝒎𝒎] 

𝟑 𝟎. 𝟏 𝟏. 𝟏𝟖𝟓 𝟎. 𝟎𝟓 𝟎. 𝟐 

Separación pantalla 𝒔 

[𝒎𝒎] 
Grosor pantalla 𝒕 

[𝒎𝒎] 
𝒂 

[𝒎𝒎] 
𝒅 

[𝒎𝒎] 

𝒑 

[𝒎𝒎] 

𝟐. 𝟓 𝟎. 𝟏 𝟔. 𝟐𝟐 𝟔. 𝟐𝟐 𝟑. 𝟒𝟓 

En la Figura 5.17 se visualiza el arreglo conformado por la celda unitaria diseñada. 

 

Figura 5.17. Diseño final del arreglo reflectivo [Elaboración propia] 

Así pues, en la Figura 5.18 se muestran valores relacionados con Γ𝐴 y Γ𝐵, dada la incidencia de ondas de 

polarización lineal. Para la banda de 24 [𝐺𝐻𝑧], se tiene que |Γ𝐴| ≈ |Γ𝐵|, con una diferencia de fase de 

173.25° entre ambas componentes; mientras que en 36.5 [𝐺𝐻𝑧] se presenta una diferencia de −1.37 [𝑑𝐵] 

en magnitud y de 178.68° en fase. 
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Figura 5.18. Coeficientes de reflexión 𝛤𝐴 y 𝛤𝐵 en presencia de diodos PIN: (a) Magnitud y (b) Fase [Elaboración propia] 

Si bien la condición (2.3) no se cumple de manera estricta, estos coeficientes de reflexión permiten 

una buena supresión de la onda no controlada. Así pues, para onda PCD de incidencia normal al 

arreglo, la celda unitaria exhibe los resultados mostrados en la Figura 5.19. 
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Figura 5.19. Magnitudes de los coeficientes de reflexión de la onda controlada (𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙) y no controlada (𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙) para la celda 

unitaria de doble haz en presencia de diodos PIN [Elaboración propia] 

Se observa que las dos bandas de operación están bien definidas, con una supresión de la onda no 

controlada por debajo de los −20 [𝑑𝐵] en ambas frecuencias y presentando pérdidas aceptables 

debido a la presencia de los diodos: 0.43 [𝑑𝐵] en 24 [𝐺𝐻𝑧] y 0.73 [𝑑𝐵] en 36.5 [𝐺𝐻𝑧].  

Posteriormente se llevó a cabo la rotación electrónica de los elementos para verificar el 

comportamiento en magnitud de Γ𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 y Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙, el cumplimiento del principio de Fox y, sobre 

todo, determinar independencia en el desplazamiento en fase de la onda controlada. Es por ello por 

lo que se repitió el procedimiento efectuado en los elementos cortocircuitados: rotación de uno solo 

de los desplazadores, manteniendo fijos aquellos que no operan en la misma banda de frecuencias. 

Los resultados de esta rotación se ilustran en las Figuras 5.20 y 5.21, así como en la Tabla 5.5.  

 

Figura 5.20. Magnitudes de 𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙  y 𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙  para la celda unitaria de doble haz en presencia de diodos PIN dados diferentes ángulos 

de rotación 𝛾(24) [Elaboración propia] 
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Figura 5.21. ∠𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 de una onda PCD para distintos ángulos de rotación 𝛾(24) para elementos en presencia de diodos PIN 

[Elaboración propia] 

Tabla 5.5. Desplazamiento en fase de una onda PCD para rotación del elemento de 24 [𝐺𝐻𝑧] en presencia de diodos PIN 

 𝒇𝒐𝒑𝟏 = 𝟐𝟒 [𝑮𝑯𝒛] 

∆𝜸(𝟐𝟒)[°] ∠𝚪𝑪𝒐−𝑷𝒐𝒍[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑺𝒊𝒎)[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑻𝒆𝒐)[°] 𝑬𝒓𝒓𝒐𝒓 [°] 

0 41.03 0 0 0 

45 136.02 94.99 90 4.99 

90 -136.02 182.95 180 2.95 

135 -51.55 267.42 270 2.58 

 𝒇𝒐𝒑𝟐 = 𝟑𝟔. 𝟓 [𝑮𝑯𝒛] 

∆𝜸(𝟑𝟔.𝟓)[°] ∠𝚪𝑪𝒐−𝑷𝒐𝒍[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑺𝒊𝒎)[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑻𝒆𝒐)[°] 𝑬𝒓𝒓𝒐𝒓 [°] 

0 -75.78 0 0 0 

0 -70.28 5.5 0 5.5 

0 -69.46 6.32 0 6.32 

0 -80.9 -5.12 0 5.12 

 

Modificando la polarización de los diodos en los elementos de 36.5 [𝐺𝐻𝑧], los resultados logrados 

se presentan en las Figuras 5.22 y 5.23, mientras que los desplazamientos en fase se recopilan en la 

Tabla 5.6. 
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Figura 5.22. Magnitudes de 𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙  y 𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙  para la celda unitaria de doble haz en presencia de diodos PIN dados diferentes ángulos 

de rotación 𝛾(36.5) [Elaboración propia] 

 

Figura 5.23. ∠𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙 de una onda PCD para distintos ángulos de rotación 𝛾(36.5) para elementos en condiciones ideales 

[Elaboración propia] 

Tabla 5.6. Desplazamiento en fase de una onda PCD para rotación del elemento de 36.5 [𝐺𝐻𝑧] en presencia de diodos PIN 

 𝒇𝒐𝒑𝟐 = 𝟑𝟔. 𝟓 [𝑮𝑯𝒛] 

∆𝜸(𝟑𝟔.𝟓)[°] ∠𝚪𝑪𝒐−𝑷𝒐𝒍[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑺𝒊𝒎)[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑻𝒆𝒐)[°] 𝑬𝒓𝒓𝒐𝒓 [°] 

0 -75.78 0 0 0 

45 8.87 84.65 90 5.35 

90 105.04 180.82 180 0.82 

135 -157.93 277.85 270 7.85 

 𝒇𝒐𝒑𝟏 = 𝟐𝟒 [𝑮𝑯𝒛] 

∆𝜸(𝟐𝟒)[°] ∠𝚪𝑪𝒐−𝑷𝒐𝒍[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑺𝒊𝒎)[°] 𝝍𝑷𝑪𝑫(𝑻𝒆𝒐)[°] 𝑬𝒓𝒓𝒐𝒓 [°] 

0 41.03 0 0 0 

0 37.53 -3.5 0 3.5 

0 33.9 -7.13 0 7.13 

0 38.96 -2.07 0 2.07 
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En ambos casos simulados existe un desplazamiento en frecuencia de las curvas |Γ𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| y 

|Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙|, sin embargo, en todo momento la magnitud de la onda no controlada se mantiene por 

debajo de los −18 [𝑑𝐵] en ambas bandas de operación. Así mismo, se puede afirmar la efectividad 

del proceso de diseño de la celda, al comparar estos resultados con los presentados en la Figura 

5.13.  

En cuanto al ancho de banda en donde |Γ𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| ≥ −1 [𝑑𝐵], la banda inferior (Figura 5.24) 

presenta un valor del 27.98%, acotado por 𝑓𝑚𝑖𝑛 (24) = 20 [𝐺𝐻𝑧] y 𝑓𝑚𝑎𝑥 (24) = 26.716 [𝐺𝐻𝑧]. Por 

otro lado, la operación en la banda superior (Figura 5.25) está limitada por 𝑓𝑚𝑖𝑛 (36.5) =

35.262 [𝐺𝐻𝑧] y 𝑓𝑚𝑎𝑥 (36.5) = 37.359 [𝐺𝐻𝑧], lo que corresponde a un ancho de banda del 5.7%. 

 

Figura 5.24. Ancho de banda de |𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| a −1 [𝑑𝐵] en la banda de 24 [𝐺𝐻𝑧] en presencia de diodos PIN [Elaboración propia] 

 

Figura 5.25. Ancho de banda de |𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| a −1 [𝑑𝐵] en la banda de 36.5 [𝐺𝐻𝑧] en presencia de diodos PIN [Elaboración propia] 
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Analizando el comportamiento en fase, se confirma el cumplimiento del principio de Fox en ambas 

frecuencias, además de una buena independencia en el desplazamiento de fase. De este modo se 

verificó satisfactoriamente el funcionamiento del arreglo para reflexión normal. 

5.3. Escaneo para el arreglo reflectivo de doble banda 

Una vez caracterizada la celda unitaria, se procedió al estudio de la capacidad de escaneo del arreglo 

en sus dos bandas de operación. Esta capacidad de escaneo se ve reflejada en el coeficiente de 

conversión 𝐿𝐶, el cual, sin tomar en cuenta los efectos de interacción mutua, se espera que esté 

alrededor de los −1.33 [𝑑𝐵] para la banda de 24 [𝐺𝐻𝑧], y de −1.63 [𝑑𝐵] en 36.5 [𝐺𝐻𝑧], dadas 

las pérdidas por diodos PIN y aquellas debidas a la resolución del desplazador (2 bits). 

Es así como se llevaron a cabo varias simulaciones para las configuraciones descritas en la Tabla 5.7, 

teniendo como propósito adicional, verificar la independencia de escaneo entre las bandas de 

operación. 

Tabla 5.7. Configuraciones de la celda grande para escaneo del arreglo de doble banda 

𝑵𝒙 𝑴𝒙(𝟐𝟒) 𝑴𝒙(𝟑𝟔.𝟓) ∆𝜸𝒙(𝟐𝟒) [°] ∆𝜸𝒙(𝟑𝟔.𝟓) [°] 𝝍𝒙𝒏(𝟐𝟒) [°] 𝝍𝒙𝒏(𝟑𝟔.𝟓) [°] 𝜽𝟎(𝟐𝟒) [°] 𝜽𝟎(𝟑𝟔.𝟓) [°] 

1 1 1 0 0 0 0 0 0 

3 1 3 60 0 120𝑛 0 50.33 0 

3 3 1 0 60 0 120𝑛 0 30.41 

3 1 1 60 60 120𝑛 120𝑛 50.33 30.41 

4 1 4 45 0 90𝑛 0 35.26 0 

4 4 1 0 45 0 90𝑛 0 22.31 

4 1 1 45 45 90𝑛 90𝑛 35.26 22.31 

5 1 5 36 0 72𝑛 0 27.5 0 

5 5 1 0 36 0 72𝑛 0 17.68 

5 1 1 36 36 72𝑛 72𝑛 27.5 17.68 

Los ángulos de elevación 𝜃0 se calcularon empleando las expresiones (3.3)-(3.6), sustituyendo en 

cada expresión el número de onda correspondiente a cada 𝜆0. 
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Figura 5.26. Posición óptima de diodos PIN en polarización directa [Elaboración propia] 

Con el fin de obtener el mejor valor de 𝐿𝐶  (𝐿𝐶 > −3 [𝑑𝐵]), se efectuó la optimización descrita en el capítulo 

4: determinar la combinación de diodos en polarización directa que produce menores pérdidas de 

conversión. Para este caso, partir de las posiciones 𝛾0(24) = 45° y 𝛾0(36.5) = 90° (véase Figura 5.26) 

permiten coeficientes de conversión mayores a −3 [𝑑𝐵], como se puede observar en las Figuras 5.27 a 5.29.  
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Figura 5.27. Curvas 𝐿𝐶  para celda grande de dimensiones 𝑁𝑥 = 3: (a) 𝜃0(24) = 50.33°, 𝜃0(36.5) = 0°; (b) 𝜃0(24) = 0°, 𝜃0(36.5) =

30.41°; (c) 𝜃0(24) = 50.33°, 𝜃0(36.5) = 30.41° [Elaboración propia] 
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Figura 5.28. Curvas 𝐿𝐶  para celda grande de dimensiones 𝑁𝑥 = 4: (a) 𝜃0(24) = 35.26°, 𝜃0(36.5) = 0°; (b) 𝜃0(24) = 0°, 𝜃0(36.5) =

22.31°; (c) 𝜃0(24) = 35.26°, 𝜃0(36.5) = 22.31° [Elaboración propia] 
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Figura 5.29. Curvas 𝐿𝐶  para celda grande de dimensiones 𝑁𝑥 = 4: (a) 𝜃0(24) = 27.5°, 𝜃0(36.5) = 0°; (b) 𝜃0(24) = 0°, 𝜃0(36.5) =

17.68°; (c) 𝜃0(24) = 27.5°, 𝜃0(36.5) = 17.68° [Elaboración propia] 

 

5.4. Análisis del desempeño del arreglo de doble banda 

De acuerdo con la forma en que se efectuaron las simulaciones, los valores de 𝐿𝐶 obtenidos para 

ambas frecuencias de operación 𝑓𝑜𝑝1 y 𝑓𝑜𝑝2, se muestran en las Tablas 5.8 y 5.9, respectivamente. 

Una observación importante radica en que las pérdidas de conversión en cada banda no dependen 

únicamente del ángulo de escaneo a dicha frecuencia, sino que, además, dichas pérdidas varían en 

función de la dirección (𝜃0, 𝜑0) a la cual apunta el otro haz del arreglo. 

Tabla 5.8. Coeficiente de conversión del arreglo para diferentes ángulos de elevación 𝜃0 en la banda de 24 [𝐺𝐻𝑧] 
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Tabla 5.9. Coeficiente de conversión del arreglo para diferentes ángulos de elevación 𝜃0 en la banda de 36.5 [𝐺𝐻𝑧] 

 

Para la banda K (𝑓𝑜𝑝1 = 24[𝐺𝐻𝑧]), se confirma que el arreglo presenta un excelente desempeño 

para ángulos de elevación iguales o menores a  𝜃0 = 50.33° en ambos tipos de polarización, 

exhibiendo un máximo de 2 [𝑑𝐵] de pérdidas para una polarización circular izquierda, lo cual 

equivale a una reflexión del 63% de la potencia incidente. 

Por otro lado, en la banda de 36.5 [𝐺𝐻𝑧] la mínima eficiencia de conversión se presenta en el 

ángulo de elevación 𝜃0 = 30.41°, dada una onda incidente PCI; aquí las pérdidas alcanzan los 

2.86 [𝑑𝐵], es decir, solo el 51.7% de la potencia logra reflejarse en la dirección deseada.  

Si bien estos resultados en la banda superior pueden considerarse menos alentadores, caen dentro 

del comportamiento esperado: recordando la expresión (1.5), la cual establece la distancia máxima 

entre elementos previo a la aparición de lóbulos parásitos, el arreglo se diseñó con un periodo para 

una 𝜃𝑚𝑎𝑥 = 90° a 24 [𝐺𝐻𝑧]. Al trabajar en frecuencias superiores, el ángulo máximo de escaneo 

permitido disminuye, siendo en el caso de 36.5 [𝐺𝐻𝑧]  𝜃𝑚𝑎𝑥 = 30.82°, de acuerdo con la 

desigualdad (1.5). Comparando este valor con el ángulo de escaneo en donde se presentan las 

mayores pérdidas, se puede notar que se trabajó en el límite permitido, lo cual explica la 

degradación en el desempeño del arreglo. 

A pesar de que la segunda frecuencia de operación presenta mayores pérdidas, estas pueden 

tomarse por aceptables si se considera el aumento en ganancia producto de trabajar en la banda Ka. 

Para ello, se calculó la ganancia de un arreglo con 𝐴𝐹𝐼𝑆 = 10 [𝑐𝑚] × 10 [𝑐𝑚], considerando de 

nueva cuenta sólo las pérdidas que pueden calcularse de manera teórica o cuyo resultado se obtiene 

de las simulaciones realizadas: pérdidas de conversión y pérdidas de escaneo. 
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Tabla 5.10. Ganancia estimada para un arreglo con 𝐴𝐹𝐼𝑆 = 100 [𝑐𝑚2] en la banda de 24 [𝐺𝐻𝑧] 

 

Tabla 5.11. Ganancia estimada para un arreglo con 𝐴𝐹𝐼𝑆 = 100 [𝑐𝑚2] en la banda de 36.5 [𝐺𝐻𝑧] 

 

De acuerdo con las Tablas 5.10 y 5.11, en ambas frecuencias de operación del arreglo se logra una 

ganancia superior a los 25 [𝑑𝐵]. De igual manera, se corrobora que, pese a las pérdidas, la banda de 

36.5 [𝐺𝐻𝑧] presenta una buena característica de ganancia, con un mínimo de 29.1 [𝑑𝐵]. 

5.5. Conclusiones 

• En el presente capítulo se diseñó y simuló un arreglo reflectivo reconfigurable de doble haz, 

el cual consta de tres elementos tipo Espirafase: uno dedicado a la operación a 24 [𝐺𝐻𝑧] y 

otros dos con funcionamiento en 36.5 [𝐺𝐻𝑧]. Los desplazadores cuentan con la geometría 

estudiada en el capítulo previo, con la particularidad de tener un sentido de giro para los 

brazos asignado a cada frecuencia: giro de mano derecha para el de 24 [𝐺𝐻𝑧] y de mano 

izquierda para los de 36.5 [𝐺𝐻𝑧]. 
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• La celda unitaria del arreglo en cuestión presentó buenas características relacionadas a 

pérdidas de inserción y supresión de polarización cruzada: pérdidas menores a los 0.5 [𝑑𝐵] 

en la banda inferior, y menores a 0.9 [𝑑𝐵] en la banda superior. Así mismo, la supresión de 

la onda no controlada se encontró siempre por debajo de los −18 [𝑑𝐵] en ambas 

frecuencias de operación. El valor de ambos parámetros depende de la posición de los 

diodos en polarización directa de un desplazador de fase respecto al otro. 

 

• Los efectos debidos a la interferencia se mitigaron por medio de la estricta definición de 

cada una de las bandas de operación, logrado a partir de un análisis individual de los 

elementos en función de su frecuencia de operación. Esta disminución en la interferencia se 

ve reflejada en la buena independencia en el desplazamiento de fase. Pese a esto, aún se 

visualizan comportamientos indeseables producto del acoplamiento mutuo entre elementos, 

como lo es un desplazamiento en frecuencia de las curvas |𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| y |𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙| al efectuarse 

la rotación electrónica. 

 

• El porcentaje de ancho de banda en donde |𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| ≥ −1 [𝑑𝐵], fue del 27.98% en la 

banda K y del 5.7% en la banda Ka. Debido al desplazamiento en frecuencia, no fue posible 

establecer un ancho de banda en donde |𝛤𝑋−𝑃𝑜𝑙| ≤ −20 [𝑑𝐵] 

 

• Se analizó el desempeño del arreglo para ángulos de escaneo 𝜃0 de hasta 50.33° para la 

banda inferior, y de 30.82° para la banda superior, logrando pérdidas de conversión 

menores a los 3[𝑑𝐵] en todas las configuraciones simuladas. Así pues, el arreglo, además de 

ser de doble banda, exhibe un funcionamiento de polarización dual.  
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6. CONCLUSIONES GENERALES 

 

Este trabajo describe el procedimiento de diseño y simulación que se llevó a cabo para la 

caracterización de un arreglo reflectivo tipo Espirafase, empleando brazos con geometría de espiral 

de Arquímedes, reconfigurable electrónicamente por medio de diodos PIN y con operación en las 

bandas K/Ka, con frecuencias centrales en 24 y 36.5 [𝐺𝐻𝑧]. Los desplazadores de fase son de 2 

bits, resolución lograda a partir de únicamente cuatro conmutadores por elemento. El arreglo de 

doble banda presentó las propiedades siguientes: 

• Pérdidas de inserción menores a 0.5 y 0.9 [𝑑𝐵] en la banda de 24 y 36.5 [𝐺𝐻𝑧], 

respectivamente. A su vez, supresión de la onda no controlada por debajo de los −18 [𝑑𝐵] 

en las frecuencias centrales.  

•  Ancho de banda del 27.98% (6.7 [𝐺𝐻𝑧]) en la banda K y del 5.7% (2.08 [𝐺𝐻𝑧])en la 

banda Ka, bajo el criterio |𝛤𝐶𝑜−𝑃𝑜𝑙| ≥ −1 [𝑑𝐵]. 

• Buena independencia en la operación entre ambas bandas de frecuencia, registrándose 

errores de fase máximos de 7.13° en 24 [𝐺𝐻𝑧] y de 7.85° en 36.5 [𝐺𝐻𝑧]. 

• Funcionamiento en polarización dual en ambas frecuencias de operación.  

• Verificación para ángulos de elevación de hasta 50.33° en la banda inferior, en donde las 

pérdidas de conversión máximas fueron de  2 [𝑑𝐵].  

• Verificación para ángulos de elevación de hasta 30.41° en la banda superior, con pérdidas 

de conversión máximas de  2.8 [𝑑𝐵].  

• Ganancias máximas y mínimas estimadas de 28.6 [𝑑𝐵] y 25 [𝑑𝐵] en la banda inferior; y de 

31.9 [𝑑𝐵] y 29.1 [𝑑𝐵] en la banda superior, para un arreglo con superficie de 100 [𝑐𝑚2]. 

Así mismo, se desarrollaron dos propuestas de AR. Para el diseño descrito en el capítulo 3 se 

observó lo siguiente:  

• Pérdidas de inserción menores a 0.5 [𝑑𝐵] debido a los diodos PIN, además de una buena 

supresión de la onda no controlada, siempre por debajo de los −20 [𝑑𝐵]. 

• Ancho de banda del 10.8% (2.59 [𝐺𝐻𝑧])  en donde |Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙| ≤ −20 [𝑑𝐵]. 
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• Errores de desplazamiento de fase máximos de 3°. 

• Capacidad de escaneo en ambas polarizaciones, derecha e izquierda, para ángulos de 

elevación de hasta 50.92°, con pérdidas de conversión menores a los 2.3 [𝑑𝐵]. 

• Ganancias máxima y mínima estimadas de 28.6 y 20.9 [𝑑𝐵] para un arreglo con superficie 

de 100 [𝑐𝑚2]. 

Por otro lado, el arreglo presentado en el capítulo 4 exhibió el desempeño siguiente: 

• Pérdidas de inserción inferiores a 0.5 [𝑑𝐵] y una supresión de la onda no controlada por 

debajo de los −20 [𝑑𝐵]. 

• Ancho de banda del 17.64% (4.23 [𝐺𝐻𝑧])  en donde |Γ𝑋−𝑃𝑜𝑙| ≤ −20 [𝑑𝐵]. 

• Errores de desplazamiento de fase máximos de 1.6°. 

• Capacidad de escaneo en ambas polarizaciones, derecha e izquierda, para ángulos de 

elevación de hasta 58.79°, con pérdidas de conversión máximas de 2.3 [𝑑𝐵]. 

• Ganancias máxima y mínima estimadas de 28.6 y 24.1 [𝑑𝐵] para un arreglo con superficie 

de 100 [𝑐𝑚2]. 

De esta manera, dados los resultados descritos en la presente tesis, se puede concluir que el objetivo 

planteado se cumplió de manera satisfactoria: se validó el funcionamiento de un arreglo reflectivo 

tipo Espirafase, de reconfiguración electrónica y con operación en dos bandas de frecuencia. Si bien 

aún existe mucho trabajo por delante con relación al estudio de este tipo de dispositivos, 

especialmente en su implementación física debido a la complejidad de la red de polarización, los 

resultados obtenidos auguran un buen futuro para este tipo de arreglos reflectivos y su perfilamiento 

como una de las tecnologías clave en las comunicaciones inalámbricas, particularmente en las 

satelitales.  
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