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INTRODUCCION

La evolucion tecnologica que ha acontecido desde inicios del milenio no tiene precedentes;
conforme han 1do avanzado los anos, las necesidades de comunicaciéon, conectividad,
entretenimiento y la aparicion de un mayor namero de dispositivos y servicios, han incrementado el
trafico de informacion; asi pues, en respuesta a lo anterior, resulta imperativa la apariciéon de nuevas
tecnologias que satisfagan dichas necesidades. Es entonces como la llamada red JG se presenta
como la nueva tecnologia que responde a esta necesidad de altas tasas de transmision, baja latencia y
alta fiabilidad en la conexion [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 actuahdad, el acceso a internet y la conectividad entre dispositivos se logra, en su mayoria, a
partir de redes terrestres, ya sean alimbricas o inalambricas, cuyo despliegue de infraestructura
(hibra optica, radiobases, etc.) y calidad de servicio se ve claramente limitado por las condiciones
climaticas y las caracteristicas geograficas de la region en donde se pretende brindar acceso a la red
de redes. Sin embargo, el avance tecnologico descrito previamente ha puesto en los reflectores
dichas limitaciones, es por ello que en los tltimos anos 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 orbita (LEO),
particularmente de los CubeSats (satélites miniaturizados de 1000 cm3 vy 1 kg) para brindar mayor
cobertura en zonas de dificil acceso para las redes terrestres convencionales [2]. Este paradigma del
IoS pretende ser un complemento a los servicios terrestres del IoT, habilitando dicha aplicacion y

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

Asi mismo, el empleo de satélites LEO se ha planteado como una solucion a la falta de cobertura
existente en ciertas poblaciones y regiones geograficas [4], pues la conectividad y acceso a internet ha
pasado de considerarse un lujo, a ser una completa necesidad para la poblacion. Es debido a lo
anterior, que la falta de cobertura ha sido puesta en el foco como una de las principales
problematicas a resolver, pues constituye una de las tres barreras que no permiten el cierre de la
llamada brecha digital [4], fenémeno que podria acentuarse con el advenimiento del 5G. Por tanto,

las comunicaciones satelitales juegan un rol importante en el cierre de esta brecha digital, brindando



mternet de banda ancha a aquellas poblaciones en donde el despliegue de infraestructura no resulta

rentable.

De este modo, la investigacion se ha enfocado al estudio y disefio de los elementos que permitirin
hacer del internet satelital, para aplicaciones 5G, una realidad; entre estos elementos se encuentra la
antena, dispositivo fundamental en las comunicaciones malambricas, la cual debe asegurar cierta
ganancia, polarizacion y capacidad de escaneo para su frecuencia de operacion, tanto de transmision
(Tx) como de recepcion (Rx). Diversas propuestas de disenio se han presentado, siendo los arreglos
reflectivos reconfigurables una de las alternativas mas atractivas, particularmente aquellos de
reconfiguracion electronica, debido a sus caracteristicas de conmutacién, peso y complejidad

mecanica [5].

L Objetivo

Validar el funcionamiento de un arreglo reflectivo reconfigurable de doble haz tipo Espirafase, con
operacion en las bandas K( 24[GHz]) y Ka (36.5 [GHZz]), esto a partir del diseio y caracterizacion
del dispositivo. Dicha caracterizacion implica determinar las pérdidas en los elementos del arreglo,
rango de escanco y pérdidas de conversion mediante la elaboracion de simulaciones en software

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

II. Contribucién de la tesis

El presente trabajo describe el funcionamiento de un arreglo reflecivo de doble banda, con
imndependencia de escaneo en sus frecuencias de operacion y cuya reconfiguracion electréonica se
produce mediante diodos PIN. La técnica de desplazamiento de fase, asi como la geometria
empleada, permite obtener un desplazador de dos bits a partir de tnicamente cuatro diodos (doce
diodos por cada celda unitaria), lo cual reduce el costo de implementacion, la complejidad del
sistema de control y las pérdidas debidas a la cuantizacion de fase. Asi mismo, se resalta el hecho de
que la geometria de los elementos, constituidos por espirales de Arquimedes, no se habia

implementado previamente en el disenio de arreglos reflectivos reconfigurables de doble haz.

II



3.

III. Referencias

Huawei Technologies Co, “5G Spectrum: Public Policy Position”, 2017.

I. F. Akyildiz y A. Kak, "The Internet of Space Things/CubeSats," en IEEE Network, vol. 33, nim. 5,
pp- 212-218, Sept.-Oct. 2019, doi: 10.1109/MNET.2019.180044.5.

J. Kua, S. W. Loke, C. Arora, N. Fernando, and C. Ranaweera, “Internet of Things in Space: A
Review of Opportunities and Challenges from Satellite-Aided Computing to Digitally-Enhanced
Space Living,” en Sensors, vol. 21, nam. 23, p. 8117, Dic. 2021, doi: 10.3390/s21238117.

J. A. Manner, “CMR-19 - Una oportunidad para reducir la brecha digital de la 5G”, ITU News
Magazine, num. 2, pp. 19-22, 2019.

J. Wang, V. Manohar y Y. Rahmat-Samii, "Enabling the Internet of Things With CubeSats: A review

of representative beamsteerable antenna concepts," en IEEE Antennas and Propagation Magazine,

vol. 63, num. 6, pp. 14-28, Dic. 2021, doi: 10.1109/MAP.2020.3003.

111



1. ARREGLOS REFLECTIVOS DE DOBLE BANDA

1.1. Introducciéon

Numerosos expertos, organismos e investigadores han enfatizado en el papel de las comunicaciones
satelitales como hablitadoras de las nuevas tecnologias, asi como una via para la democratizacion del
acceso a Internet [1]-[3], por tanto, no resulta una sorpresa que la investigacion se haya volcado a
establecer los requerimientos necesarios para que dichos satélites provean un servicio de calidad.
Como ya se enuncié previamente, una de las principales caracteristicas de la nueva tecnologia 5G
son las altas tasas de transmision, asi pues, la tasa de transmisiéon que puede sostener un enlace
malambrico via satélite esta estrechamente relacionada con la ganancia de la antena empleada [4], de
ahi que el estudio de antenas de alta ganancia con aplicacion en satélites LEO haya cobrado gran
relevancia. Existen, ademas, otros parametros de importancia que deben considerarse al momento
de disenar una antena con aplicacién satelital, tales son la frecuencia de operacién, polarizacion,
potencia y rango de escaneo. Las especificaciones tipicas de estos parametros se presentan en la

Tabla 1.1.

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

Parametro Requerimiento tipico
] 17.8 — 20.2 GHz (Tx)
Frecuencia
27.5—-31GHz (Rx)
Polarizacion RHCP/LHCP
Elevacion (6y) £60°
Escaneo
Azimut (p,) +180°
Ganancia 20—-30dB
Razén axial (broadside) < 2dB
Potencia <20W
Ancho de banda 10%




Dentro de las antenas de alta ganancia, los reflectores parabélicos han sido una de las alternativas
mas empleadas, sin embargo, la dificultad de fabricacion, asi 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 fabricacion, aparece con la tecnologia
planar o de microcinta en la segunda mitad del siglo XX, primeramente a partir de arreglos de
antenas constituidos por mualtiples parches alimentados por medio de lineas de transmision (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 direccion

de radiacion deseada.

ll ERIE :‘::"
‘:.i l“: :': xn w

| i ST
(a) ()

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, ademas de las alternativas mecanicas, la orientacion
dindamica del haz generado por una antena se ha logrado por medio de antenas en arreglos de fase y
mas recientemente a partir de arreglos transmitivos y reflectivos de reconfiguracion electronica,
siendo estos ultimos los de mayor interés para su implementaciéon en CubeSats, debido a sus
caracteristicas de peso y gran velocidad de escaneo, prescindiendo del complejo sistema de

apuntamiento mecanico [4].

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

Transmision (Tx) y otra al régimen de Recepcion (Rx). Si bien se han implementado sistemas en



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 simultinea resulta bastante atractivo en términos de

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

A lo largo de este capitulo se realizard un estudio del estado del arte referente a los arreglos
reflectivos de doble banda, haciendo previamente un repaso dedicado a las definiciones vy

fenémenos relacionados a los arreglos reflectivos.

1.2. Arreglos reflectivos

Dentro de las alternativas de antenas de alta ganancia compatibles con tecnologia planar, estas
pueden diferenciarse a partir de su método de alimentacién: ya sea por medio de lineas de
transmision o empleando un radiador que haga incidir potencia sobre el arreglo de antenas. In lo
que respecta a los arreglos cuya alimentacion no requiere de complejas redes de distribucion de
potencia, los Arreglos Reflectivos (AR) y los Arreglos Transmitivos (A'T) se han posicionado como

los dispositivos habilitadores de aplicaciones relacionadas a comunicaciones maliambricas.

Si1 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 demds caracteristicas que a continuacion se
enunciaran, que los arreglos reflectivos han sido propuestos como una soluciéon para aquellas
comunicaciones inalimbricas que requieren de un patrén de radiacion dindmico, como lo es el caso

del internet satelital provisto por CubeSats.

De acuerdo con la bibliografia [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 unmitaria 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 diseno, este tipo de arreglos
suelen ser parches impresos sobre una capa de dieléctrico colocado sobre un plano de tierra; lo
anterior conlleva caracteristicas de bajo perfil y facilidad de fabricacion, asi mismo, el prescindir de
redes de alimentacién resulta favorable debido a la ausencia de pérdidas en las lineas de
transmision. Ademas de lo previamente mencionado, los arreglos reflectivos cuentan con un
comportamiento favorable en lo relacionado a tolerancia a las vibraciones, modificaciéon 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 sera reflejada como una onda plana a cierta direccion
de elevacion y azimuth (6, ), esta direccion se encuentra en funciéon del dangulo de incidencia y de
la distribucion de fase en la abertura del arreglo generada por los elementos reflectivos, los cuales

actian como desplazadores de fase.
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Figura 1.3. Principio de funcionamiento de un arreglo reflectivo [Elaboracién propial

Cuandola onda mcidente se propaga en direccion normal y la fase es uniforme a lo largo del arreglo,
la onda electromagnética se reflejarda en direccion normal a este. Por otro lado, es posible establecer
una pendiente de fase modificando las caracteristicas de los elementos reflectivos, de modo que se
genere un desplazamiento progresivo en la fase de la abertura del arreglo; dicho desplazamiento
produce un desvio del frente de onda, logrando asi el redireccionamiento del haz a cierto dngulo de

elevacion (8,) y azimut ().

Matematicamente y dado un sistema de referencia, este desplazamiento en fase e/Wxnt¥yn) e
efectia a lo largo de los ejes de coordenadas x ¢ y [16], de modo que el patron de radiacion

generado por el arreglo sea maximo en la direccion (8, @,):

Y, = —koasen(0y)cos(¢y) ... (1.1)
Yyn = —kobsen(6y)sen(@,) ... (1.2)

En donde ky = 21/, es el nimero de onda, siendo 4, la longitud de onda asociada a la frecuencia

de operacion del arreglo reflectivo.
Asi, en cada punto (xn, yn) del sistema de referencia se tendra un desplazamiento [4]:

Y, = —ko(xnsen(eo)cos(q)o) + ynsen(HO)sen(goo)) .. (1.3)

&1



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
geometria generalizada de la rejilla o malla en la que los elementos reflectivos estan dispuestos en el

arreglo [17].
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Figura 1.4. Generalizacion de la rejilla para un arreglo de antenas [Elaboracion propial
Para el caso de @ = 90° se tendra una rejlla rectangular, por lo que los elementos del arreglo
estaran ubicados a lo largo de los ejes x e y. Por otro lado, un valor & = 60° corresponde a una
malla triangular equilatera, en donde los radiadores estaran dispuestos en el eje x y en un nuevo eje
71; emplear esta geometria tiene implicaciones tales como la necesidad de aplicar el desplazamiento

de fase ya no en direccion y, sino a lo largo del nuevo eje 7.

La eleccion de una red u otra tiene una repercusion directa en el pertodo permitido del arreglo,
pues dependiendo de la geometria de la replla se tendran las distancias maximas entre elementos.
Esta restriccion en la distancia se debe a que, a partir de ciertos valores de separacion, aparecen los
llamados lobulos parasitos o de difraccion: ondas electromagnéticas que se propagan hacia una
direccion no deseada y cuya representacion en el patron de radiacion corresponde al de un lobulo
de magnitud comparable al I6bulo principal. Asi pues, la distancia miaxima d entre elementos para

una rejilla rectangular sera [18]:

Ao
d<
1+ sen(Bpmax

(L8



Mientras que para una rejilla triangular equilatera:

Ao
+ sen(6,,4x

<1. I
d <1155 S (1)

En donde A, es la longitud de onda en el espacio libre y 8,4, es el angulo maximo de escaneo.

1.2.2. Potencia radiada v ganancia de un arreglo

La magnitud del campo radiado en funcion de las coordenadas (8, @) define el patrén de radiacion
producido por el arreglo reflectivo. Asi mismo, el patron de radiacion se puede definir a partir de la
distribucion del vector de Poynting en el campo lejano. Este vector de Poynting se calcula como
[19]:

S=ExH"..(16)
El vector resultante del producto cruz es una medida de densidad de potencia, por lo que la
mtegracion de dicho vector a lo largo de una superficie cerrada permite conocer la potencia radiada

por la antena [17]:
=02
E] 2
P. = #—R dQ...(1.7)
Zy

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

La relacion entre la potencia incidente que es radiada por el arreglo y la potencia de entrada radiada
por una antena isotrépica sin pérdidas, define la ganancia G(6, @) del arreglo reflectivo asociada a
una direccion determinada [20]. Como se menciond en la introduccion de este capitulo, la cantidad
de informacién que una antena puede transmitir esta en funcion de la ganancia de la antena, de ahi

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

Para una abertura plana, la maxima ganancia es directamente proporcional al drea fisica de la antena

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

Gmax(gi (p) = ‘Sap ? (18)
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En donde Agjs es el drea fisica de la abertura y €4, es la eficiencia del arreglo, término que
considera las pérdidas en el radiador debido a diversos factores, como lo son el angulo de escaneo,

los errores de cuantizacion de fase o la iluminacion del arreglo.

1.2.3. Modelo de arreglo infinito

En el estudio de arreglos de antenas, el andlisis de muchos de los fenémenos electromagnéticos
suele simplificarse considerando a estos dispositivos como arreglos infinitos. Esta consideracion 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]:

e Periodicidad en la disposicion de elementos
o Todos los elementos son 1dénticos
e La excitacion en amplitud de los elementos es uniforme

e Puede existir un desplazamiento lineal en la fase de excitacion en los elementos a lo largo de

los ejes de coordenadas

Uno de los fenomenos de mayor interés cuyo estudio recurre a los arreglos infinitos, es el de
acoplamiento mutuo o mnteraccion mutua, efecto que produce variaciones en el desempeno del
arrego y que se encuentra en funciéon de las caracteristicas de radiacion de los elementos reflectivos,

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

La interaccion mutua entre los elementos de un arreglo ocurre debido a que las ondas
electromagnéticas (transmitidas o recibidas) por cada uno de estos provocan una excitacion e
induccion de corriente en los elementos vecinos, de modo que el comportamiento de cada radiador
ya no solo depende del elemento en si, sino también de aquellos radiadores adyacentes. Es asi 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 l6bulo principal.



1.2.4. Fuentes de excitacion: Modos Floquet

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

eléctrica I o de campo E presente en cada uno de los elementos del arreglo dada la incidencia de
una onda electromagnética. Para el caso de una estructura periddica 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.
Asi pues, a partir de la resolucion de las ecuaciones de Maxwell, el campo radiado por un arreglo
mfinito puede expresarse en términos de una serie infinita, constituida por modos Floquet TE y TM

de la forma [17]:
EYE = VIEGTE e~Jkamn?  (1.9)

50 . 3TM
S 2(V-e )
TM _ yyTM | 3TM mn
Emn - an <emn +

)e-szmnz .. (1.10)

jkzmn

En donde (m,n) corresponden a los indices de los modos Floquet, erE v éIM son los vectores
mn ? mn

campo eléctrico de los modos TE y TM, respectivamente; V,IE vy VIM son las amplitudes modales y

k,mn la constante de propagacion o nimero de onda, definida como [17]:

kymn = kocos(0,y,) = \[kz — kZmn — K2mn - (1.11)

2mm
kxmn = kosen(0m,)cos(@Pmn) = Kyo + T . (1.12)

2mn + 2n
atan(a) b

T
kymn = kosen(Bpn)sen(@mn) = kyo ..(1.13)

En donde kyq y kyo corresponden a los factores de progresion de fase del modo con indice m =
n = 0, llamado modo dominante [17].
De modo que el campo radiado sera:

F= z Z (BTE + ETM) mne€Z..(114)
m=

— 00 N=—00



Cada uno de los modos que constituyen la sumatoria representa una onda plana, la cual se propaga
en cierta direccion (6, ¢). Resulta importante mencionar que solo se propagaran aquellos modos
cuya constante de propagacion k., sea real, aquellos que no cumplen con esta condiciéon reciben

el nombre de modos evanescentes.

1.2.5. Polarizacion de una onda electromagnética

Las ondas electromagnéticas radiadas por una antena cuentan con determinada polarizacion. La
polarizacion de una onda se encuentra en funcion de la orientaciéon de su vector campo eléctrico
[19] v su comportamiento al variar su direccion y magnitud a lo largo del tiempo y sentido de

propagacion [20]. Esta puede ser lineal, circular o eliptica.

£, £0,1)

>/
b4 A%,

opagation

@ (b)

=Y
-

Figura 1.5. Polarizacion del campo eléctrico para ondas (a) PCD y (b) PCI [19]
En la Figura 1.5 se ilustra una onda electromagnética de polarizacion circular, la cual puede ser de
orientacion derecha (PCD) o 1izquierda (PCI). Las expresiones matematicas correspondientes para

estas ondas que se propagan en direccion +z, son :
Ercp = Eo(@y — ja, )e oz Eicp = Eo(ay + ja,)e /%07 . (1.15)

Una onda de polarizacion lineal contara sélo con una componente ya sea en x (PLV) o en y (PLH),
o sera un vector resultado de la suma de ambas componentes, pero sin el desfase provisto por j. Por
otro lado, una onda de polarizacion eliptica tendra la misma forma que las expresiones de (1.15),

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

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

. ., . . ., =
conoce como co-polarizaciéon (Co-Pol), mientras que la polarizacion de las ondas cuyo vector E es

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

1.2.6. Técnicas para el desplazamiento de fase en arreglos reflectivos

Dentro del principio de funcionamiento de estos arreglos, la generacion de la pendiente de fase es
crucial. Se identifican tres técnicas principales para producir el desplazamiento de fase requerido:
variacion de la frecuencia de resonancia a partir de las dimensiones del elemento reflectivo, la
msercion de stubs de longitud variable y la rotacion de los elementos que constituyen el arreglo

reflectivo [22] (véase Figura 1.6).

Figura 1.6. Técnicas de desplazamiento de fase: (a) Insercion de stubs [8], (b) Variacion de dimensiones [23] (¢) Rotacion del
elemento [7].

La insercion 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 linea de transmision. Por tanto,
el desplazamiento de fase ¥ que provee cada elemento se encuentra en funciéon de la longitud del

stub.
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La variaciéon 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 reflexion dependen
de la frecuencia de resonancia, que a su vez se encuentra en funcion de las dimensiones del
elemento. Asi pues, es posible obtener distintos valores de fase al incrementar o disminuir las

dimensiones del elemento en su frecuencia de operacion.

Finalmente, la rotacion de los elementos reflectivos en un angulo y producird un desplazamiento de
fase P = 2y [8] en la onda reflejada. Esta técnica se presentd en un inicio con el nombre de

“Espirafase”[24] y estd restringida a ondas de polarizacion circular.

Mientras las dos primeras técnicas limitan el ancho de banda del arreglo [16], el desplazamiento de
fase a partir de la rotacion de los elementos es independiente de la frecuencia de operacion, por lo
que el ancho de banda dependerd tinicamente del elemento resonante. Asi mismo, otra de sus
ventajas es la relacion lineal existente entre el angulo de rotacion 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 geometrias y tipos, desde
simples parches de microcinta, dipolos, ranuras o anillos, hasta geometrias mas sofisticadas como la

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

. = 048 mm
d; L, a;
b £
= l 1l A p B [
g‘_ I, I =
d;
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(@ (b) (©
Figura 1.7. Geometrias de celdas unitarias: (a) Dipolos cruzados [25], (b) Cruz de Jerusalén [26] v (c) Espirales de Arquimedes|[27]

Ademas del ancho de banda, la geometria del desplazador de fase determina la polarizacion con la
que conviene trabajar el arreglo. Por otro lado, las dimensiones del elemento establecen la

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

elementos se encuentra en el orden de milimetros e mncluso micras.

Asi mismo, la cantidad de parametros disponibles para el ajuste del arreglo puede llegar a ser un
factor de relevancia al momento de elegir la geometria de la celda, pues a mayor cantidad de

parametros, se tiene mds flexibilidad al momento de realizar una optimizacion del diseno 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 regimenes de Tx y Rx de manera simultinea.
Algunos de los disenos 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 integracion de elementos reflectivos para cada una de las frecuencias de operacion dentro de la
misma abertura [29] ha sido objeto de estudio en los tltimos anos (Figura 1.8 (b)). Por otro lado, se
ha implementado una combinaciéon de AR y AT, en donde cada arreglo funciona a una frecuencia

determinada [30] (Figura 1.8 (c)).
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Figura 1.8. Propuestas de arreglos reflectivos de doble banda: (a) Arreglo de dos capas [28], (b) Arreglo de una capa [29] (c)

Combinacion de AR y AT [30].

De las tres alternativas descritas, aquella que consiste en una sola capa que integre elementos para
cada frecuencia de operacion, resulta la mas viable en cuestiones de complejidad de fabricacion y

bajo perfil.

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

elementos estaran dispuestos en la celda unitaria. El acomodo de los desplazadores de fase resulta
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estar en funcion del cociente R = f,,4./ fmin, cantidad adimensional que proporciona la relacion

entre bandas de operacion [6].

1.3.1. Arreglos de doble banda con R > 1.4

La implementacion de arreglos con bandas de operacion muy separadas entre si (R = 1.4) [31]
permite una integracion mas sencilla de los elementos resonantes dentro de la celda unitaria, esto
debido al contraste existente entre las dimensiones fisicas de los elementos de la banda inferior y de
la banda superior. Para el caso de resonadores tales como anillos o ranuras (de cualquier
geometria), 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 mas

bajas.

Ejemplos de este tipo de arreglos son los propuestos en [32] y [33], ambos con operacion en las
bandas Ku/Ka y que emplean las técnicas de variacion de dimensiones y rotacion del elemento,
respectivamente, para lograr la compensacion de fase requerida. Asi 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 1lustran en la Figura 1.9.

16 GHz elements

-|51|+
+ +14

+,+ +|+
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. + |
Top Layer (RA Elements) 8“‘(; Hz c[un‘icnls
(@ b) (©

Figura 1.9. Propuestas de AR de doble banda de una capa con R = 1.4: (a) [32], (b)[33] v (¢) [34]
Un aspecto a considerar en el disenio de arreglos de doble banda con gran separacion en frecuencia,
es que el dngulo de escaneo 6,4, de las condiciones (1.4) y (1.5) no serd aplicable para ambas

bandas de operacion, esto debido a la diferencia en las dimensiones de 4y. De modo que la banda

superior permite un valor menor de 8,4, antes de la aparicion de lobulos parasitos.
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Este problema puede atacarse ya sea eligiendo un periodo adecuado para la celda [32][33] o
anadiendo mas de un elemento para la banda superior dentro de la misma celda unitaria [34], de

modo que se encuentren fisicamente mas proximos entre si.

1.3.2. Arreglos de doble banda con R < 1.4

La operacion en banda dual con frecuencias muy separadas entre si obedece a la necesidad de una
operacion simultinea de Rx/Tx; por otro lado, los arreglos reflectivos multibanda en donde las
frecuencias de operacion se encuentran proximas permiten compensar el reducido ancho de banda
que caracteriza a los arreglos reflectivos planos o bien, proveer de diferentes servicios que operen en

bandas proximas.

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 operacion; sin embargo,
ahora el principal problema radica en lograr una eficiente disposicion de los elementos para ambas
bandas en la misma abertura, esto debido a que las dimensiones fisicas de los mismos son muy

proximas entre si.

Algunas propuestas para lograr la operacion de estos arreglos de doble banda son las descritas en
[18] vy [31] (Figura 1.10 (a) y Figura 1.10 (b)). En [18] se emplea una rejlla triangular equilitera, la
cual permite un mayor espaciamiento entre elementos, mientras en [31] se recurre nuevamente a
una disposicion concéntrica de anillos ranurados, con la particularidad de que ahora el anillo
exterior corresponde a la frecuencia superior, con perimetro igual a 24,. Asi mismo, se han
realizado propuestas de arreglos reflectivos multibanda, en donde se recurre a la miniaturizacion de
los elementos a partir de la insercién de capacitancias [35], logrando asi una mayor separacion entre
componentes a pesar de que sus frecuencias de resonancia se encuentren proximas (véase Figura

1.10 ().
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Figura 1.10. Técnicas para la insercion de elementos con frecuencias de operacion proximas: (a) Rejilla triangular equildtera [18] (b)
Anillos concéntricos con resonancia en 24 para fiin [31] v (¢) Miniaturizacion de elementos [35]

Aunado a las consideraciones enunciadas, uno de los fenémenos que mas se hace presente en este
tipo de arreglos es el de interaccion 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 degradacion en el funcionamiento del arreglo y atenta
contra la independencia en el desplazamiento de fase efectuada para cada frecuencia de operacion,
es decir, la variacion en algun parametro del elemento de una banda afectara el desplazamiento

proporcionado para la otra frecuencia de operacion.

El acoplamiento entre elementos multibanda puede suprimirse al procurar que la operacion de
estos se limite lo mas posible a la frecuencia de operacion de cada reflector. Un ejemplo de esto se
llevo a cabo en [29] y [34], en donde se buscé reducir la interaccion mutua restringiendo la
operacion de cada una de las bandas: el primero disenando elementos con una polarizacién
diferente para cada banda de frecuencias y el segundo anadiendo una FSS, en lugar del plano de
tierra solido tipico de un arreglo reflectivo. Asi mismo, en [36] se propone la insercion de anillos de
dimensiones fijas para aislar los elementos de cada una de las bandas de operacion y lograr asi una

disminucion en la interaccién mutua. Estos elementos multibanda se ilustran en la Figura 1.11.
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Figura 1.11. Propuestas para la reduccion de interaccion 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 direccion deseada (8, @), sin embargo, para lograr
un redireccionamiento dinamico del patrén de radiacion se requieren tecnologias tales que permitan
modificar al mstante dicho desplazamiento de fase; aquellos arreglos reflectivos con esta capacidad

reciben el nombre de reconfigurables.

1.4.1. Técnicas de reconfiguraciéon

Dentro de las diversas alternativas que existen para habilitar el escaneo en un arreglo reflectivo, es
posible realizar una primera clasificacion dividiéndolas en aquellos de reconfiguraciéon mecanica y

los de reconfiguracion electronica.
o Arreglos reflectivos de reconfiguracion mecanica

En [4] se identifican tres propuestas relacionadas al primer grupo: modificar la posicion de la antena
alimentadora, el movimiento de la abertura y la rotacion mecéanica 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 compensacion de fase en funcion del angulo de

rotacion y del elemento. Ejemplos de estos arreglos se visualizan en la Figura 1.12.
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Figura 1.12. Sistemas de reconfiguracion mecanica: (a) Movimiento del alimentador [37], (b) Rotacion del elemento [38]
La principal ventaja de este tipo de técnicas es que la resolucion en la compensacion de fase
depende tnicamente de las caracteristicas del motor empleado, lo cual disminuye en gran medida
los errores de fase; ademas, este tipo de arreglos reflectivos presentan bajas pérdidas, bajo costo y
facilidad de mmplementacion [37]. Por otro lado, el uso de elementos mecanicos implica un
mcremento en el volumen y masa del arreglo, ademas 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 rapido redireccionamiento son prioridad.

o Arreglos reflectivos de reconfiguracion electronica

Los arreglos reflectivos de reconfiguracion electronica han resultado una alternativa enfocada a
cumplir con caracteristicas tales como bajo peso y complejidad mecanica, pero sobre todo, una
respuesta veloz al momento de la compensacion de fase [4], diferenciaindose asi de su contraparte

mecanica.

Este tipo de arreglos recurren a un sistema de control, el cual modifica el estado de los
desplazadores en funcion de los niveles de voltaje de polarizacion. Los elementos electronicos
empleados cumplen funciones ya sea de conmutadores o de sintonizadores: el primer grupo esta
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; asi mismo, los sistemas micro electromecanicos
(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 electronicamente: (a) Diodos PIN [40], (b) Diodos varactor [41] y (¢) Dispositivos MEMS [42]

En la Figura 1.13 se ilustran algunos ejemplos correspondientes a esta reconfiguracion electréonica.
Se puede visualizar que el propésito 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 rotacion electréonica
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
operacion correspondiente a la variacion de las dimensiones fisicas del elemento; finalmente, el uso
de conmutadores MEMS permite la construccion 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 reconfiguracion electronica presentan sus respectivas ventajas y desventajas:
aquellos arreglos que emplean conmutadores sufren principalmente de su hmitada resoluciéon en
fase, pues al tratarse de una reconfiguracion digital, se sabe que la cantidad de estados posibles se

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

Esta cantidad limitada de desplazamientos de fase hace que los arreglos que emplean esta técnica
sufran de pérdidas por cuantizacion, conocidas también como pérdidas por errores de fase. Estas
pérdidas surgen a raiz de un proceso de aproximacion de la pendiente de fase requerida para
desviar la onda reflejada y tienen efectos tales como error de apuntamiento e incremento del nivel
de lobulos laterales, lo cual se traduce en una degradacion en la ganancia del arreglo.
Matematicamente, la cantidad de pérdidas esta dada por [17]:

N

T
Pérdidas por cuantizacion [dB] = 20 - log —sen (Z_N) ..(1.15)

19



Asi pues, las pérdidas de cuantizacién 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 caracteristicas como un buen ancho de banda de operacion y bajas

pérdidas de insercion, sobre todo en los MEMS.

Por otro lado, la variacion de fase y frecuencia de resonancia por medio de diodos varactor se
caracteriza por la presencia de fluctuaciones del coeficiente de reflexion alrededor de la frecuencia
de operacion, reducido ancho de banda y por presentar altas pérdidas (hasta 3 [dB] en la banda Ku
[18]), esta ulima desventaja puede solucionarse recurriendo al uso de MEMS en su modalidad de
capacitor variable [44]. Pese a estas deficiencias, los diodos varactores continian como una buena
alternativa dada su buena resolucion en el desplazamiento de fase y la relacion casi ineal 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 reflexion de dos elementos de reconfiguracion electronica, uno que emplea

conmutadores [45] y otro que usa diodos varactor [18].
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Figura 1.14. Comparacién entre las caracteristicas de magnitud y fase para arreglos reflectivos de reconfiguracion electronica

empleando (a) Diodos PIN [45] y (b) Diodos varactor [18]
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Sea cual sea la alternativa implementada, un arreglo de reconfiguracion electronica mmplica la

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

celda umtaria de manera independiente, de ahi que uno de los mayores retos en los arreglos de

reconfiguracion electrénica sea el diseno de esta red de polarizacion, la cual, ademas, debe presentar

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

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

caracteristicas de cada uno de los tipos de reconfiguracion:

Tabla 2.2. Andlisis cualitativo de las técnicas de reconfiguracion de un arreglo [4][39]
g - o B
=g é/\ ~'g %E %80 < =
= £ c =96 S £ £ g g E 22
.E—‘ ) 2 O ..’_4’9_‘5 .,‘_{~: S‘:—‘: ._‘55
gZ ~ =< g g T E SEF T Z
) ) T © o= c 2 MO
= 2 o o= § ~ g -~ 2 ~
= 2
S _E
R E Alto Alta Media Bajas Media N/A
0 [5)
g =
=
ki
(5}
£ % =
= g = 3 . . .
e £ x5 | Alto/Medio Medio Baja N/A N/A N/A
£ 2T £
=
9]
c o .
E3Z Z | Alto/Medio Medio Baja N/A N/A N/A
& £
= =
£ Z Bajo Alto Alta < 3[dB] Bajo [46] Bajas
=
< .
= I
S & Bajo Alto Alta Bajas Alto [41] Altas [46]
g =
éo >
é = Bajo Alto *Alta < 3[dB] Alto [47] Bajas
-

*En comparacion con sus contrapartes

electronicas, la velocidad de reconfiguracion 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 investigacion realizada se enfocé en los arreglos de
reconfiguracion electronica. Cabe resaltar que, en comparacion con la cantidad de publicaciones y
disenos relacionados con arreglos de doble banda fijos de una capa, la cantidad de propuestas de

arreglos reflectivos electronicamente reconfigurables de doble haz es muy reducida.

Algunos de los disenos de mayor relevancia (de acuerdo con la cantidad de citas) que emplean
diodos varactor para la reconfiguracion, son los presentados en [48] y [18]. La celda umtaria en [48]
opera en las bandas S (2.6 [(Hz] a 3.95[GHz]) y C (4.9 [GHz] a 7.05[GHZz]) vy consta de un
parche y un anillo de geometria 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 senales de RF asociadas a la fuente de polarizacion del diodo, tal como se 1lustra

en la Figura 1.15 (b).

T Varactor diode
; Patch Rin
g H = R Varactor &
= . 1.4 M M/
§ Via to GND —=55° | <— Vias—s1
3 S
l Resistor ~~ €— Viato Vpp Voo™~  —GND
¢— 72136 MM ——mMmmmmm™™>
@ ®)

Figura 1.15. Celda unitaria para AR de doble haz con reconfiguracion electronica empleando diodos varactor: (a) Estructura (b)
Circuito de polarizacion [48]

Este arreglo se probo para tres angulos de desviacion 6y: 30°, 45° y 60° para las dos bandas de
operacion, en donde las pérdidas méximas registradas fueron de 4.2 [dB] en banda Cy de 4.8 [dB]
para la banda S, ambas en 60°. Cabe senalar que este diseno emplea solo un diodo varactor para
modificar la fase en ambas frecuencias; s1 bien esto es favorable para la complejdad de

implementacion, 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 [GHZz],
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empleando anillos y ocho diodos: cuatro para cada elemento resonante. Las ganancias maximas
registradas para un arreglo de 8 X 8 celdas fueron de 13.98 [dB] y de 16.61 [dB] para las bandas
mferior y superior, respectivamente. El escaneo efecuado verificdé angulos de elevacion de hasta 24°,
sin embargo, con lobulos laterales de magnitud considerable. Este trabajo resalta por el analisis tan
detallado en las pérdidas que presenta la propuesta, desde aquellas intrinsecas en el disenio de la
celda unitaria, hasta las pérdidas por escaneo y la alimentacion 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 tipicas pérdidas caracteristicas de los diodos varactor, presentando
valores que superan los 3 [dB]. Asi 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

implementacion.

Con relacion a la reconfiguracion a partir de conmutadores, la mayoria de los diserios 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 nsercion 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] v 14.3 [GHZ],
bandas en donde se logra un desplazamiento de 180°. Esta propuesta se llevé a la practica con un
arreglo de 1600 elementos, empleando un tablero de control basado en FPGA para ejecutar la
conmutaciéon de los diodos PIN, los cuales requirieron 1.4V para su polarizacion directa. Fl
escaneo se realizé a una elevacion maxima de 60° en la banda inferior y 40° en la banda superior,
con ganancias maximas de 29.3 [dB] en la banda inferior y 30.8 [dB] en la banda superior. La
propuesta presentd 0.66 [dB] de pérdidas en el elemento a 11.1 [GHz] y 0.96 [dB] a 14.3 [GHZz],
asi como los 3 [dB] que conllevan los desplazadores de fase de 1 bit. Asi como en [48], la
operacion de doble banda no es independiente, pues el cambio de estado del diodo PIN afecta de

manera simultianea a ambas frecuencias.



Figura 1.16. Celdas unitarias para AR de doble haz con reconfiguracion electronica 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 umtaria en [50] es bastante similar a la descrita anteriormente en cuanto a geometria 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 operacion, cuyas frecuencias centrales se
encuentran en 12.5 [GHz] y 14.25 [GHz]. Este arreglo logra su operacion de doble haz a partir de
emplear una polarizaciéon distinta para cada frecuencia, siendo estas ortogonales entre si: 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 maximas de 22.3 [dB] y 22.5 [dB], con

pérdidas de hasta 1 [dB] en la celda unitaria. El escaneo se llevo acabo hasta 8, = 60°.

De acuerdo con la informacién recabada, sélo una propuesta de arreglo con reconfiguracion
electronica recurre al principio de rotacion del elemento (o de Espirafase). Si bien exiten varias
publicaciones que presentan arreglos con elementos reconfigurables tipo Espirafase [45][51][52], el
diseno descrito en [53] es el unico arreglo reflectivo de doble banda que emplea esta técnica de
desplazamiento en fase. El estudio de propuestas que recurren a la técnica de rotacion del elemento
resulta de particular importancia para el presente trabajo, esto debido a que son el principal

referente para el andlisis del diseno que se describe en los capitulos posteriores.

El arreglo de [53], introducido como una “demostracion de concepto”, consta de anillos ranurados,
los cuales operan en las bandas K (24.4 [GHz]) y Ka (35.5 [GHZz]) y emplean seis dispositivos
MEMS como conmutadores, logrando con estos una resolucion en fase de 120° (tres estados

disponibles). En cuanto a las caracteristicas de la celda unitaria, ambas bandas de operacion
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presentan buena supresion de polarizacion cruzada, cualidad que corresponde a un desplazador de
fase eficiente, como se explicard en el capitulo a continuacion; asi mismo, el desplazamiento en fase

exhibe el comportamiento esperado en cuanto a valor e independencia (Figura 1.17).
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Figura 1.17. Propuesta de arreglo de doble banda reconfigurable electrénicamente por medio de MEMS [53]

Con relacion a la capacidad de escaneco del arreglo, los autores se limitan a un desvio del haz en
direccion 8y = 35° y 24°, para las bandas iferior y superior respectivamente, haciendo énfasis en
la aparicion de 16bulos pardsitos para la banda Ka, en donde no se cumple la condicion (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 demostracion se realizo en condiciones
1deales. Ademas de lo anterior, poco se explica en relacion a la eficiencia del arreglo al momento de
efectuarse el escaneo, omitiendo aspectos importantes como las pérdidas de insercion de los MEMS

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

Lobulo pariésito

Figura 1.18 Patron de radiacion de un arreglo reflectivo con operacion 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 revision del estado del arte, se 1dentificaron las dareas de oportunidad relacionadas con
este tipo de arreglos reflectivos: la interaccion mutua entre elementos, las pérdidas en el arreglo, la
cantidad de dispositivos para la reconfiguracion electronica y la red de polarizacion y control de los
mismos. Dados los alcances de este trabajo, no se profundizard en la evidente complejdad del
sistema de control, ademas de otras problematicas presentes en cualquier arreglo reflectivo, como lo

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

Se observa entonces que cada diseno procura una compensacion entre las pérdidas debidas al
dispositivo empleado, y aquellas producto de la discretizacion de fase: los arreglos que emplean
diodos varactor sufren de grandes pérdidas de insercion, mientras que las pérdidas por cuantizacién
son despreciables, debido a su resolucion en el desplazamiento de fase. En contraste, el uso de
conmutadores permite baja disipacion de potencia, de modo que las principales pérdidas son
consecuencia de la resolucion del desplazador, habitualmente de 1 bit. Por tanto, un disefio
novedoso procurard rescatar las cualdades de ambos tipos de propuestas: pocas pérdidas de

msercion y de cuantizacion.

Si bien la propuesta descrita en [53] es un primer intento de lograr un arreglo con las caracteristicas
enunciadas (tres estados disponibles empleando dispositivos MEMS), una de sus principales
deficiencias radica en la cantidad de MEMS requeridos para lograr una resolucion en fase de 120°,
siendo seis en este caso, sumando un total de doce disposiivos MEMS en la celda unitaria. Esto
tiene fuertes mmplicaciones en los costos y complejidad de mmplementacion del arreglo, pues

recordemos que estos dispositivos constan de decenas de celdas unitarias.

Asi pues, aunado a los propiedades descritas, se anade la capacidad de lograr la mayor cantidad de
estados disponibles en el desplazador, con el menor nimero de conmutadores posibles. De 1gual
manera, debido a la necesidad de escaneo independiente para cada frecuencia del arreglo, es
necesario un buen aislamiento en cada banda de operacion como el que exhibe la propuesta [53],
de modo que un andlisis como el efectuado en [50] seria apropiado para poder corroborar esta

mdependencia de operacion.



1.6. Conclusiones

e Dado el contexto actual de las telecomunicaciones, el estudio dedicado a antenas de alta
ganancia con capacidad de escaneo y operacion 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 orbita.

e Los arreglos reflectivos de reconfiguracion electronica se posicionan como una tecnologia
habilitadora de las comunicaciones satelitales, dado su bajo perfil, masa, facilidad de

construccion y despliegue, asi como su capacidad de escaneo.

e Ll estudio sobre arreglos reflectivos ha sido bastante extenso a lo largo de los anos, tanto en
lo teérico como en las propuestas practicas. De la inmensa cantidad de informacion
existente, se resalta la geometria de los elementos de la celda unitaria, la técnica de
desplazamiento de fase y la tecnologia de reconfiguracion, como los aspectos de mayor

mterés para el disenio de un AR reconfigurable.

e Kl diseno de AR reconfigurables de doble haz atin se encuentra en una etapa muy temprana
de desarrollo, lo cual puede confirmarse en la reducida cantidad de propuestas en la

literatura, ademas de los retos y areas de oportunidad que presentan los disenos actuales.

e Un diseno 6ptimo de AR de doble banda con reconfiguracion electronica debe contar con
caracteristicas tales como bajas pérdidas en los elementos (logrado a partir del uso de
conmutadores) y buena resolucion en fase, empleando la menor cantidad de conmutadores
posibles; ademas, las bandas de operaciéon 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. Introduccion

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

particularmente de nuestro interés aquellos de naturaleza reconfigurable.

De los diferentes disenos, 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
reconfiguracion electronica [2], destacé en su momento por prescindir de lineas de transmision,
mtegrando diodos PIN como habilitadores del desplazamiento en fase generado por los elementos
reflectivos del arreglo. Kl uso de diodos se justifica debido a su alta velocidad de conmutacién y su

baja sensibihdad a la temperatura.

A continuacion, se hara una revision del principio de funcionamiento de este tipo de arreglo,

modelo matematico y parametros 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 geometria 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 compensacion 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 polarizacion de los diodos,
los cuales permiten un total de 2 estados: alta y baja impedancia. Asi pues, es posible reflejar la onda
incidente ya sea polarizando el diodo x en inversa y el diodo y en directa o viceversa; esta
conmutacién en los diodos genera una rotacion electronica del elemento, de modo que el minimo
desplazamiento en fase Y para este tipo de arreglos serd de 2y, en donde y es la periodicidad del

elemento.

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

Figura 2.2. Rotacion de un dipolo a un dangulo y [Elaboraciéon propial
Para un elemento reflectivo como el ilustrado en la Figura 2.2, ubicado en el plano z = 0, con un

angulo arbitrario de rotaciéon y; al incidir sobre él una onda electromagnética de polarizacion

circular derecha (PCD), dada por la expresion:
E; = Eo(a, +ja,)et* .. (2.1)
Se tendrd una onda reflejada en direccion normal al arreglo, descrita por:
E, = 0.5Ee?Y (T, — Tp)(a, — jdy )e /%% + 0.5E, (T, + Ip) (8, + ja, )e %7 ... (2.2)

En donde Iy y Iy son los coeficientes de reflexion correspondientes a las componentes ortogonales
de polarizaciéon lineal, asociadas al sistema de referencia AB, y e?/V el desplazamiento de fase,
producto de la rotaciéon del elemento reflectivo. De la expresion (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 2y; ademads, esta onda controlada cuenta con la misma polarizacion que E;. Por otro
lado, el segundo sumando recibe el nombre de onda no controlada, la cual cuenta con polarizacion
ortogonal al de la onda incidente y cuya fase es independiente del angulo de rotacion del elemento

reflectivo.
El desplazador resulta 100% efectivo [4] si se cumple la condicion:

Lo cual se traduce en una supresion total de la onda no controlada, de acuerdo con la expresion
(2.2); en la practica, esta supresion se considera aceptable cuando se encuentra por debajo de los
—20 [dB] [5]. Asi mismo, el signo menos en la igualdad alude a una diferencia de fase de 180°
entre los coeficientes de reflexion de las componentes vertical y horizontal. El desplazamiento de 2y
en la onda incidente al cumplirse la condicion (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 reflexion de las
componentes horizontal y vertical de la onda electromagnética, es decir, mismas pérdidas en ambas
componentes; esta condicion se logra a partir de la manipulacion de la impedancia del elemento
correspondiente a la celda unitaria, en este caso las espiras. Por otro lado, el signo menos en la
1gualdad (la diferencia de fase de 180°) puede lograrse a partir de la manipulacion de la geometria
del elemento reflectivo [7] o anadiendo stubs en el mismo [8], de modo que cada una de las lineas

mteractiie 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 0.254. Esto funciona debido a que un
elemento como el de la Figura 2.2 reflejara solo la componente paralela al eje B, mientras es
mvisible para aquella componente paralela al eje A; de modo que la componente que logra
transmitirse viajara una distancia igual a 0.254, antes de ser reflejada por la pantalla metdlica,
habiendo recorrido un total de 0.54 al ubicarnos en el plano z = 0. Modelando lo anterior a partir

de lineas de transmision:



» o
E

! pl=5 ! pl=5
« . R .
zy=120n [p JB  z,=120n Zy = 120 ; Ty
R ——— _—l__ :
z :Io | z - 0 |
@ (b)

Figura 2.3. Modelo de linea de transimsion del elemento reflectivo: (a) Componente vertical, (b) Componente horizontal
[Elaboracion propial

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, practicamente un cortocircuito.

2.3. Andlisis para un dipolo de 0. 54, como elemento Espirafase

Con el fin de corroborar el cumplimiento del principio de Fox y el funcionamiento de este tipo de
dispositivos, se realizo la simulacion de un arreglo cuyo elemento reflectivo consta de un dipolo de
0.54p, con frecuencia de operacion fo, =36.5 [GHz], el cual representa el par de brazos
cortocircuitados (diodo en polarizacion directa). Esta simulacion y todas las efectuadas para la
elaboracion de este trabajo, se llevaron a cabo en un software especializado en el diseno y andlisis de
componentes electromagnéticos; los parametros S del arreglo se calcularon bajo la condicion de
frontera (Boundaries) de Celda Unitaria (Unit Cel), que permite modelar el arreglo como un

arreglo periodico infinito, para este caso, con periodo igual a 0.54,.

Figura 2.4. Arreglo periddico infinito de dipolos [Elaboracion propial
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Como puede observarse en la Figura 2.4, el arreglo ain no cuenta con el plano de tierra, esto con el
fin de verificar la completa reflexion de la componente vertical Tz v la transmision de la
componente horizontal T'y. Asi pues, se excité el arreglo de dipolos empleando un puerto Floquet,
el cual hace incidir en direccion normal a los elementos dos ondas de polarizacion lineal: una

horizontal y otra vertical, los resultados se presentan en la Figura 2.5.
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Figura 2.5. Magnitudes de los coeficientes de reflexion de una onda de polarizacién lineal horizontal (I) v lineal vertical (Ip)
[Elaboracion propial

Como se puede observar, el coeficiente de reflexion es maximo para la componente vertical,
paralela al dipolo, mientras que la componente horizontal se transmite completamente, lo cual
mplica un coeficiente de reflexion nulo. Posteriormente, se anadié la pantalla metilica
aproximadamente a 0.254, 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 vacio, que cuenta con g, = 1.

Figura 2.6. Arreglo dipolos de rejilla rectangular con pantalla ubicada a A4 /4 [Elaboracion propial
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De acuerdo con las curvas de la Figura 2.7, se confirma el cumplimiento de la condicion (2.3), en

donde las magnitudes de T, y I'p son iguales y cuya fase presenta una diferencia de 180.05°.
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Figura 2.7. Magnitudes y fases de los coeficientes de reflexion Iy y Iy [Elaboracion propial

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

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

reflexion I'co_por vV I'x—poi, 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 polarizacion circular 1zquierda
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Figura 2.8. Magnitudes de los coeficientes de reflexion de la onda controlada (I-o_po;) v no controlada (Iy_py;) [Elaboracion propial

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

presenta la situacion ideal en donde |Tgo_poil = 0 [dB] v |Tx—poil < —20 [dB], es decir, un

coeficiente de reflexion maximo para la onda de co-polarizacion y un bajo nivel de polarizacion

cruzada (X-Pol), lo cual corresponde a una supresion total de la onda no controlada.
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Analizadas las magnitudes |Tco_poil v [Tx—poil, ahora corresponde estudiar el comportamiento del
arreglo dada la rotacion del elemento, es decir, verificar que contintie la supresion de la onda no
controlada y que se lleve a cabo el cumplimiento del principio de Fox, el cual establece un
desplazamiento de Y = 2y para un dangulo de rotacion y. Es asi como se efectuaron las
simulaciones para un intervalo de rotacion [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.

................................. —— lco—patl (¥ = 0°)
Feo—porl (¥ = 45°)
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L D U """"""""""""""""""""" Pco—patl (¥ = 135°)
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Magnitud [dB]

i3 34 35 36 37 38 9 40
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Figura 2.9. Magnitudes de Io_po; V I[x—po; para distintos angulos de rotacion [Elaboracion propial
En lo referente a la magnitud de los coeficientes de reflexion, se observan cambios bruscos,
especialmente en |Ty_p,;| para los angulos de rotacion de 45° y 135°, valores en donde ya no se
cumple la supresion de —20 [dB] de la onda no controlada para la frecuencia de 36.5 [GHz]; por
lo que el comportamiento de estos parametros se encuentra en funcién del angulo de rotacién. Por
otro lado, en la grafica 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 relacion Y = 2y. Cabe mencionar,
ademas, 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 ademas que la técnica de Espirafase es independiente de
la frecuencia de operacion, caracteristica benéfica debido a que la técnica no compromete el ancho
de banda del arreglo reflectivo. Por tanto, el ancho de banda depende tinicamente del elemento y su

capacidad de cumplir la condicion (2.3) para un amplio rango de frecuencias.
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Figura 2.10. £I¢5—po; de una onda PCD para distintos dngulos de rotaciéon y [Elaboracion propial

Tabla 2.1. Desplazamiento en fase de una onda PCD
Ay[°] LL¢o-potl°] Ypep(simy[°] Ypep(ren) ] 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

£Tgo-por(y = 07)
LTco-por(y = 45°)
£leo-par(y = 90°)
Llgg-pary =135°) [

33 36 37 38 39 40
Frecuencia [GHz]
Figura 2.11. £I¢—pe; de una onda PCI para distintos angulos de rotacion y [Elaboracion propial
Tabla 2.2. Desplazamiento en fase de una onda PCI
Ay[°] 2T¢o—potl”] Yrucesim)[°] YRruCP(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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Asi 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 supresion igual o mayor a

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

angulos de rotacion y imposibilita la definicion de un ancho de banda, asi como el 6ptimo

funcionamiento del arreglo.

Figura 2.12. Celda unitaria con brazos de espiral de Arquimedes [Elaboracion propial

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

resultados en relacion con el desplazamiento de la curva |Ty_p,;|, como se puede apreciar en la

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

espiral de Arquimedes.
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Figura 2.13. Magnitudes de I;o_po; v [x—po; para distintos angulos de rotacion del elemento curvo [Elaboracion propial
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Figura 2.14. £I¢,_po; de una onda PCD para distintos dngulos de rotacion y para un elemento curvo [Elaboracion propial

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

Ay[°] 2T ¢o-poil’] Yruce(sim)[°] Yrucp(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

Asi pues, se corrobora que, para un elemento con geometria curva, las variaciones en la magnitud
de Tx_py; disminuyen, logrando asi mantener la onda no controlada por debajo de los —20 [dB] en
la frecuencia central; ademas, los desplazamientos en fase son mas proximos a los valores esperados
de P = 2y, 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 geometria en las propuestas mas recientes de

arreglos tipo Espirafase [9]-[11].

2.4. Conclusiones

e La técnica de Espirafase se presenta como una alternativa de desplazador para arreglos
reflectivos de reconfiguracion electronica. El presente capitulo nos permite comprender el
principio de operacion de esta técnica: la generacion de un desplazamiento en fase a partir
de la rotacion, mecanica o electronica, de un elemento reflectivo. Para un mayor
entendimiento, se llevé a cabo el andlisis del modelo matematico, asi como de los resultados

arrojados por simulaciones en software especializado.
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e Kl buen desempeno de un desplazador tipo Espirafase se determina a partir de las
magnitudes de los coeficientes de reflexion T'ep_po; vV [x—por- Valores adecuados de estos
parametros implican una supresion igual o superior a —20[dB] de la onda no controlada y
una magnitud de la onda controlada lo més préoxima a 0[dB].

e Se verificod que el desplazamiento en fase de esta técnica es independiente de la frecuencia
de operacion, uno de los puntos fuertes de los arreglos tipo Espirafase.

e Kl uso de elementos curvos como desplazadores de fase, permite una disminucién en las
variaciones de los parametros |Teo_poil v [Tx—poil al momento de llevar a cabo la rotacion
del elemento. Asi mismo, el desplazamiento en fase cuenta con menos errores para este tipo
de elementos.
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3. ARREGLO REFLECTIVO CON OPERACION A 24 [GHz]

3.1. Introduccion

En el capitulo precedente se verifico que un elemento reflectivo con geometria curva provee
mejores valores correspondientes a los parametros de interés |Tep_porl v [Tx—poil, asi como un
desplazamiento en fase mas preciso. Este tipo de elemento, como el ilustrado en la Figura 2.12,
parte de curvear la geometria del dipolo de 0.54,, 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 operacion de doble banda.

Como primer paso previo al diseino y construccion del arreglo de doble haz, fue necesario verificar
el optimo funcionamiento del elemento reflectivo que llegaria a constituir el arreglo. Asi pues, a
continuacion, se describe el procedimiento de construccion y caracterizacion de la celda unitaria que
conforma un arreglo reflectivo con operacion en f,,, = 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 rotacion electronica: 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 reconfiguracion

electronica se logra a partir de diodos PIN.

Figura 3.1. Geometria de elemento de la celda unitaria [Elaboracion propial
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3.2. Celda unitaria para f,, = 24 [GHz]

En lo relacionado al analisis de la celda unitaria, el procedimiento que se llevo a cabo consistio en
tres etapas: simulacion del caso 1deal, verificacion del funcionamiento del elemento con diodos PIN

y, finalmente, la optimizacion del elemento.

3.2.1. Celda unitaria con elemento cortocircuitado

Como ya se mencioné anteriormente, la rotacion electronica del elemento reflectivo se logra
polarizando uno de los diodos de manera directa y los demas 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 1lustra en la Figura 3.2, en donde el material del elemento se simulé como conductor

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

La geometria de los dipolos curveados se modeldé como una espiral de Arquimedes, cuya ecuacién
paramétrica esta dada por:

x(t)=g-t-cost
{y(t) =g-t-sent’” CRY
En donde t € [0,3.5] v g se calcul6 tal que se cumpla la igualdad:

3.5

l= f JIX(@®)]2 + |y(t)|2dt = 0.251 ... (3.2)
0

De modo que cada brazo medira 0.254,, existiendo una longitud total de 0.54, para el caso de un

par de brazos cortocircuitados.

o

Figura 8.2. Celda unitaria con elemento reflectivo en condiciones ideales [Elaboracion propial
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Partiendo de estos cdlculos, se realizé6 una optimizacion del elemento con el fin de obtener los
resultados deseados para la onda controlada y la no controlada. Asi pues, para un valor g = 0.42, se
generaron ocho brazos de longitud [ = 2.57 [mm] (aproximadamente 0.2064,), de espesor
r = 0.1 [mm]. Asi pues, el par de brazos cortocircuitados tiene una longitud total de 5.14 [mm]
(0.4114y). A los tres pares de brazos restantes se les efectu6 un corte, el cual describe una
circunferencia de radio 7¢epero = 0.5 [mm]. Los ocho brazos en la celda se encuentran delimitados
por una circunferencia de radio Teyxeerior = 1.9 [mm] (véase Figura 3.2). Notese que la variable

Texterior S€ €ncuentra directamente en funcion de la longitud de los brazos.

La pantalla metilica de grosor t = 0.1 [mm], se ubic6 a una distancia s = 2.812 [mm] (0.2254,)
partiendo del plano de los elementos; esta, a su vez, cuenta con una geometria correspondiente a un
romboide, con base a y lado d de longitudes igual a 6.25 [mm]. El arreglo reflectivo se disenno

sobre una malla triangular equilitera (@ = 60°) con periodos S, = Sﬂ = 0.5, (Figura 3.3).

Figura 3.3. Malla del arreglo [Elaboracion propial

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

Tabla 3.1. Medidas para la construccion de la celda unitaria

Longitud Separacién Espesor Grosor d

brazo ) | pantalla(s) | brazos(r) | pantalla () [m‘;n] (] "f;;';;f]’r r[;;';;;i’
[mm] [mm] [mm] [mm]
2.57 2.81 0.1 0.1 6.25 6.25 1.9 0.5
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Asi pues, se verificd el comportamiento del elemento para una incidencia de ondas de polarizacion

lineal.
180
135+
90!
g 45 1|
'g e
s g i
5 . i
: U
)
R :
]
'
]
135 H
'
. )
02 : | i 7 7 - ~ma : ~T
= z 2 L = 30 3z 20 22 24 26 ] 30 32
Frecuencia [GHz| Frecuencia [GHz)
@ b

Figura 3.4. Magnitudes y fases de los coeficientes de reflexion I y Iy en condiciones ideales [Elaboracion propial
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
1gualdad 'y = —TI'g . Cabe resaltar que esta diferencia de fase ocurre solo en un pequeino rango de

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

Sabiendo entonces que nuestro elemento cumple con la condicion (2.3), se augura un 6ptimo
funcionamiento por parte de este. Modificando la polarizacion de la onda incidente a circular

derecha, se obtuvieron los resultados de la Figura 3.5.

0

Magnitud [dB]

|FCo—PoI|

==== |Ty_pol

20 21 2 23 24 25 26 7 28
Frecuencia [GHz]

Figura 3.5. Magnitudes de los coeficientes de reflexion de la onda controlada (Izy_pe;) v no controlada (Iy_py;) en condiciones
ideales [Elaboracion propial

Vertficamos una buena supresion de la onda no controlada en la frecuencia de interés y una

completa reflexion de la onda controlada. La magnitud |I¢_po;| = 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 llevo a cabo la rotacion 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. Rotacion del elemento reflectivo [Elaboracion propial

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

o

e o g /—-—_—_ [ e
N e s ]
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™
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2 '15 TR ' INco—pot|(¥ = 45°)
S % ITco-pot (r = 90°)
S % Ieo-porlr = 135%) |
% === Ty _pl(y = 0°)
/) — == ITy-parl(y = 45°)
25 " === Ty_pot| (¥ = 90°)
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Figura 8.7. Magnitudes de Iy _po; v [x—po; €n condiciones ideales para diferentes angulos de rotacion y [Elaboracion propial
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Figura 3.8. £z, _po; de una onda PCD para distintos dngulos de rotacion ¥ en condiciones ideales [Elaboracion propial

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

Ay[°] 2T ¢o-poil’] Yec(sim)[°] Yecp(reo ] Error [°]
0 39.01 0 0 0
45 128.66 89.65 90 0.34
90 -141.89 179.08 180 091
135 -51.54 269.43 270 0.56

Del grafico 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 supresion de la onda no controlada
(stiempre por debajo de los —20 [dB]) v pérdidas despreciables en el elemento. Asi mismo, el
ancho de banda del elemento para el cual se cumple la condicion |Ty_py;| < —20 [dB] en todas las
posiciones de rotacién, cuenta con la tipica caracteristica de ser muy limitada; acotada por las

frecuencias fii, = 23.672 [GHZ] ¥ finax = 24.296 [GHZz], se tiene apenas 2.6% de ancho de banda.

Se corroboro la propiedad de desplazamiento de fase para la onda controlada, observando una
compensacion de aproximadamente Y = +2y, 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
polarizacion circular 1izquierda son muy similares, difiriendo inicamente en que el desplazamiento

en fase es de —2y.



Es asi como se verifico el correcto funcionamiento de las espirales de Arquimedes como elementos

tipo Espirafase; de modo que el siguiente paso consistio en la simulacion del arreglo anadiendo

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 R, = 4.5 [(] en su estado de baja impedancia o de polarizacién directa,
mientras que el estado de polarizacion mversa o de alta impedancia se model6 como un circuito RC
en paralelo, con valores de resistencia R, = 20 [kQ] y capacitancia C; = 0.017 [pF]. Este modelo

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

En la Figura 3.9 se presenta la geometria de la celda unitaria en cuyo elemento reflectivo se han
msertado los dispositivos para la reconfiguracion electronica, estando resaltado aquel diodo en
polarizacion directa y que corresponde a ¥ = 0°. Los valores de cada uno de los parametros son el
resultado de una primera optimizaciéon 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 [ 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 [Elaboracion propial
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Tabla 3.3. Medidas para la construccion de la celda unitaria con diodos PIN integrados

Longitud Separacién Espesor Grosor d
brazo (1) pantalla (s) | brazos (") | pantalla (¢) a Texterior Peentro
[mm] [mm] [mm] [mm]
[mm] [mm] [mm] [mm]
2.08 3.44 0.08 0.1 6.25 6.25 1.53 0.25

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

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

Magnitud [dB]
Fase [°]

? : — |FB|

= ) B A [T4l

0 » 2 % » » g 26 = 30 R
Frecuencia [GHz] Frecuencia [GHz|

(a) (b)
Figura 3.30. Magnitudes y fases de los coeficientes de reflexion Iy y Iz en presencia de diodos PIN [Elaboracion propial
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
polarizacion circular: como puede observase en la Figura 3.11, el nmivel de supresion de la
polarizacién cruzada no cumple con el valor requerido de —20 [dB]; ademas, la onda controlada
presenta pérdidas de 1.113 [dB] debido a la msercion de los diodos, valor demasiado alto para el
valor mimimo posible de 0.44 [dB] en un desplazador de 2 bits [2]. Asi mismo, es relevante senalar
que la presencia de los diodos desplaza a frecuencias mas bajas la segunda frecuencia de operacion
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 operacion.
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Figura 3.11. Magnitudes de los coeficientes de reflexion de la onda controlada (Ip_po;) v no controlada (Iy_p,;) en presencia de
diodos PIN [Elaboracion propial

Modificando la polarizacion de los diodos, se obtiene la rotacion electronica del elemento. Los

resultados correspondientes a las magnitudes de Tzy_po; v Ix—por, asi como sus respectivas fases, se

ilustran en la Figura 3.12.
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Figura 3.12. Magnitudes de I¢y_po; v [x—por €n presencia de diodos PIN para diferentes angulos de rotacion ¥ [Elaboracion propial
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Figura 8.13. £I¢—pe; de una onda PCD para distintos dngulos de rotacion y en presencia de diodos PIN [Elaboracion propial
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Tabla 3.4. Desplazamiento en fase de una onda PCD en presencia de diodos PIN

28

30

32 34

Frecuencia [GHz]

==

Ay[°] 2T ¢o-poil’] Yecpsim[°] Yrcp(reo) ] 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 variacion en las magnitudes de interés conforme se lleva a cabo la rotacion
electronica. 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 proxima a los 36 [GHz].

Esta primera aproximacion distd mucho de presentar un buen desempeno, pues ademas de la
pobre supresién en la onda no controlada, los iempos de simulacién para este elemento son muy

lentos en comparacion con los resultados que se obtuvieron posteriormente.

Como se puede ver en la Figura 3.14, la simulacién para una onda incidente PCD requiri6 veinte
pasos de refinamiento de rejilla para lograr un error A= 0.028, este valor corresponde a la
diferencia entre los resultados correspondientes a los parametros S obtenidos en el paso n, con
aquellos calculados en el paso n—1; a menor error, mayor precision tendran los resultados
obtenidos. Ademas, el tempo maximo registrado en los pasos de este proceso de refinamiento fue
de 207 [s]. Lo anterior para un equipo de cémputo con las caracteristicas descritas en la

mtroduccién del presente escrito.
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Figura 3.14. Desempernio de la simulacion: (a) Frror de cdlculo A (b) Tiempo de simulacién por paso [Elaboracion propial
Asi pues, el elemento requirto de una segunda optimizaciéon con el fin de solucionar ambos
problemas: baja supresion de la polarizacion cruzada y la complejidad de la simulaciéon, que conlleva

extensos tiempos de simulacion y lenta convergencia en los resultados.

3.2.3. Proceso de optimizacion de la celda unitaria

En lo relacionado a la pobre supresion de la onda no controlada, se observoé que una disminucion
en el pertodo de la celda equilibra la disipacion de potencia en las componentes vertical y
horizontal, es decir, permite que |I; | = |I]. Es de este modo que el nuevo periodo de la celda se

establecié de 0.425 A,.

[
[



Por otro lado, la problemitica de los tiempos de simulacién y convergencia en los cdlculos se
solucion6 por medio de dos acciones: en primer lugar, se realizé un corte longitudinal a los ocho
brazos, lo cual simplifica la estructura del elemento reflectivo y, por tanto, el proceso de

refinamiento de malla.

/ z==p x
High Frequency Mesh &

Tetrahedrons 212
Symmatry planes nore

Figura 3.15. Vista de malla de la estructura simulada [Elaboracion propial

En segundo lugar, se procedio a tratar con los elementos concentrados que representan los diodos
PIN, vy es que el software en cuestion los modela de una manera muy particular: al momento de
llevarse a cabo el refinamiento para el cilculo de los parametros S, la rejilla o malla que discretiza la
estructura de interés disminuye sus dimensiones. Esto tiene fuertes implicaciones, pues el radio de
las lineas de conductor de los elementos concentrados tiene dimension igual al de los tetraedros que
constituyen la rejilla (véase Figura 3.15); asi pues, al hacerse esta mas fina, el radio de los
conductores disminuye indiscriminadamente, anadiendo una inductancia no despreciable que

perjudica el cilculo y convergencia de los parametros S.

La solucion a esto consistié entonces en anadir 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 parametros, 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 [Elaboracion propial

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

Longitud | Separacion I*%)spesor Gr(;s,i)lr
brazo (I) | pantalla (s) 1az0s panfafia 2 d Texterior Tcentro Tinterior
() ) [mm] | [mm] [mm] [mm] [mm]
[mm] [mm] [mm] sl
2.79 2.4 0.13 0.1 5.31 5.31 2.07 0.2 0.08

Los resultados de esta optimizacion pueden verificarse, en primer lugar, con el comportamiento del
elemento reflectivo dada una onda incidente de polarizacion lineal. Los graficos de la Figura 3.17
exhiben mejores resultados en comparacion con el primer diseno de la celda, particularmente en lo
relacionado a las magnitudes de Ty v Iz, en donde ahora la diferencia es inicamente de 0.4 [dB],

con una diferencia en fase de 177°.
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Figura 3.17. Magnitudes y fases de los coeficientes de reflexion I y I para la celda optimizada [Elaboracion propial

Modificando la polarizacion 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 reflexion de la onda controlada (Izg_pe;) v no controlada (Iy_py;) para la celda
optimizada [Elaboracion propial

En efecto, al realizar esta optimizacion, ahora se cuenta con una supresion por debajo de los
—20 [dB] de la onda no controlada en f,,, = 24 [GHz] y pérdidas de insercion en el elemento de

0.42 [dB].

Otra caracteristica importante de los resultados obtenidos es la ausencia de la segunda frecuencia de
operacion registrada previamente en la banda préoxima a los 36.5 [GHz], este comportamiento
permanecié como una constante a lo largo de todos los disenos simulados: un incremento en la
supresion de la onda no controlada en la frecuencia de interés, a partir de una reducciéon en el
periodo de la celda, tiene por consecuencia la eliminacion de la fg,, adicional producto de la

insercion de los diodos PIN.

Cabe mencionar que la curva no se encuentra centrada en f,,, = 24 [GHz] debido a que, como se
muestra en la Figura 3.19, el minimo de |Ty_p,;| sufre un desplazamiento conforme se realiza la
rotacion electronica; asi pues, el mover la curva ligeramente a la derecha para y = 0° permite
mantener niveles bajos de polarizacién cruzada ain con dichas varaciones. Es asi que, de acuerdo

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

acotado por fiin = 22.667 [GHZ] Y finax = 25.263 [GHZ].
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Figura 3.19. Magnitudes de [¢o—po; v [x—po; Para diferentes angulos de rotacion y en la celda oprimizada [Elaboracion propial
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Figura 3.20. £l _po; de una onda PCD para distintos angulos de rotacion y en la celda optimizada [Elaboracion propial

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

Ay[°] LL¢o-potl°] Ypcp(simy[°] Ypcp(reo) ] 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 ¥pcpreo)-
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Ademads de la mejora en los parametros S, la optimizacién realizada mejord los tiempos de
simulacion de la estructura, pues como puede observarse en la Figura 3.21, se requirieron solo diez

pasos para lograr un error A< 0.01, pasos cuya maxima duracion registrada fue de 57 [s].
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Figura 3.21. Desemperio de simulacion de la celda optimizada: (a) Error de cilculo A (b) Tiempo de simulacién por paso
[Elaboraciéon propial
3.3. Modelo matematico para el escaneo de un arreglo tipo Espirafase

Como se menciono en el primer capitulo, 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
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encuentra en funcion del dngulo de rotacién y del elemento en cada celda unitaria, es posible

relacionar los incrementos en fase ¥ y Y, con una diferencia Ay entre celdas adyacentes [3]:

Ay, = lp;n = —kyasen(6,)cos(p,) ... (3.3)
Ay, = % = —kydsen(0y)cos(py — @) ... (3.4)

Recordando que la fase que provee esta técnica es de 2y. 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 17, respectivamente, y @ el angulo entre ambos ejes.
Para el caso de @ = 90° se tendra una malla rectangular, cuyos incrementos en fase corresponden a

las expresiones (1.1) y (1.2).

Las diferencias de rotacion Ay, y Ay, generan una pérdida en la periodicidad del arreglo, pues las
celdas unitarias adyacentes se encontraran en un estado distinto, asociado a determinado angulo de

rotacion y.

Esta pérdida de periodicidad tiene fuertes implicaciones en el andlisis del arreglo, pues el modelo de
arreglo periodico mfinito ya no seria valido. Es asi como en [4] se introduce el concepto de celda
“pequena” y celda “grande” (véase Figura 3.22): la celda pequena 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 Ny y Ny, celdas pequenias, tales que [3]:

M

Ayx = — X, M,N,€N..(3.5)
X
M

Ay, = N—" M, N, €N ..(3.6)
n

En donde M, y M,, corresponden al nimero de desplazamientos de 27 que se producirdn en cada

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

la pendiente de fase y, por tanto, el angulo de escaneo.
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Estas celdas grandes tendrdn un periodo de Nya en el eje x y de N,d en el gje 7, de modo que el

arreglo vuelve a considerarse como periodico.

Celda pequena

——— Diodo en polarizacién
directa

Figura 3.22. Celda pequena y celda grande en un arreglo reflectivo [Elaboracion propial
Lo anterior permite emplear el Teorema de Floquet en el andlisis del arreglo: para una onda
mncidente de polarizacion circular, la cual puede considerarse como un modo TE y uno TM, el
campo E reflejado por el arreglo puede representarse como un conjunto de ondas planas que se
propagan en multiples direcciones. La cantidad de modos Floquet que pueden propagarse
dependeri de las dimensiones de la celda grande. Las expresiones (3.5) v (3.6) aseguran que dos de

estos modos serdn los que se propaguen en la direccion (8, @) deseada [4], uno TE y otro TM,

los cuales constituyen una onda de polarizacion eliptica.

Asi pues, la meta del arreglo reflectivo es transformar dos modos Floquet asociados a E; con
mcidencia normal sobre la abertura, en dos modos TE y TM los cuales constituyen a E;.. Es debido
a esto que el arreglo se considera un conversor multimodal de modos Floquet [1], cuya eficiencia de

conversion L. estd dada por la expresion (3.7)[5].

— Ylmanlmnlz + Y2mn|R2mn|2

L
‘ 214, |?

(3.7
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En donde Yi,,n v Yomn son las admitancias de onda de los dos modos Floquet que se propagan
hacia la direccion deseada, mientras que Ry, V Romn son las magnitudes de esos modos; por otro
lado, Y; v A; es la admitancia y magnitud del par de modos que constituyen la onda incidente de
polarizacion circular. La expresion (8.7), conocida también como coeficiente de conversion, es una
relacion entre la potencia incidente y aquella que se refleja en la direccion establecida por los

angulos (6, @) 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 asi que uno de los retos en el diseno de estos arreglos es lograr una eficiencia de conversion que
sea Optima. Las pérdidas presentes en la eficiencia de conversion dependen principalmente de las
caracteristicas del elemento reflectivo, la interaccién mutua y el angulo de escaneo; ademis, la
disipacién de potencia por parte del dispositivo electrénico empleado y la cuantizacion de fase
Juegan un rol importante en las pérdidas. Asi mismo, debe recordarse que el campo reflejado no
consiste solo en los dos modos de nterés, sino en multiples ondas planas que se propagan en
diferentes direcciones y cuya magnitud debe procurarse que sea despreciable, pues corresponden a

los lobulos laterales del patron de radiacion [1][6].

3.4. Escaneo del arreglo reflectivo para f,, = 24 [GHZ]

Una vez que se ha logrado un buen funcionamiento de la celda unitaria para reflexion normal, es
mmportante determinar las pérdidas de conversion L, del arreglo dados diferentes dangulos de
elevacion 6. Las pérdidas de conversion esperadas imnvolucran la disipacion de potencia debido a
los diodos PIN, pérdidas por cuantizacion de 0.9 [dB] debido al desplazador de fase de 2 bits,
ademds de aquellas pérdidas debidas a la naturaleza de la celda, la interaccion mutua entre
elementos y el angulo de reflexion generado. Es asi, considerando los resultados del apartado
anterior, que las pérdidas minimas esperadas son de 0.42 [dB] en ausencia de errores de fase, y de

1.32 [dB] con pérdidas de cuantizacion.

De acuerdo con las expresiones (3.3) - (3.6), los angulos (8, @) de desvio de la onda incidente
quedan en funcion de los valores Ny, My, N, y M,. Asi 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

Ny M, Ayx [°] VY [°] 6o [°]
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 solo se gener6 una pendiente de fase a lo largo del eje x, es decir P, = 0°,
por lo que Ny =1 y M, =0 para todas las configuraciones simuladas. Los valores de 6, se
calcularon empleando las expresiones (3.3) y (3.5). Ademas, se establecidé @, = 150°, angulo que

corresponde al caso P, = 0°, al sustituir en (3.4).

Dado que el elemento corresponde a un desplazador de 2 bits, el mcremento en fase Py,
proporcionado por cada celda esta limitado a maltiplos enteros de 90°, producido por alguna de las
cuatro posiciones posibles de los diodos en polarizacion directa. Por esta razon, aquellos valores de
Yyn no multiplos de 90° tuvieron que aproximarse de acuerdo con el siguiente criterio [7], el cual

minimiza los errores de fase:

0° (Pr=0° Yun € (—45°,45°]
45° (P, = 90° Uy € (45°,135°]

Y=19 o90° %x = 180)") para " ¢ (1350 2250 (38)
135° (i, = 270%) Uyn € (225° 3157

Asi pues, para el caso de N, = 3, por ejemplo, en donde los incrementos de fase requeridos son
Yyo =0°, Yy, =120° y P, = 240° de acuerdo con el criterio (3.8), estos desplazamientos se
aproximan polarizando los diodos de las posiciones yo = 0°,y; = 45°y ¥, = 135°, que producen

incrementos de fase Y,o = 0°, 9,4 =90°y Y,, = 270°.

En la Tabla 3.7 se puede observar que, de las configuraciones propuestas, solamente los casos de
N, =1y N, =4 son aquellos en donde existe ausencia de errores por cuantizacion 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 rotacion Ay, = 45° coincide con la resolucion del desplazador de

fase (véase Figura 3.23).

Figura 3.23. Diodos en polarizacion directa para N,, = 4 [Elaboracion propial

Al llevar a cabo la simulacion de cada configuracion, se obtienen graficos como el ilustrado en

Figura 3.24.
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Figura 8.24. Modos Floquet para N, = 4 dada una onda incidente PCD [Elaboracion propial
Cada una de las curvas representa la magnitud de una onda plana que se propaga en cierta

direccioén, es decir, un modo Floquet dada una E; de polarizacion circular derecha y una diferencia
de rotacion +Ay a lo largo del eje x. Tomando una onda PCD como referencia, una diferencia de
rotacién positiva se da cuando el sentido de giro es opuesto al de las manecillas del reloj y esta

produce pendientes de fase positivas (+1),,).

Para una celda grande con periodo Sy = 1.745 y S, = 0.5 (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_;

y TM_4,. Este par de modos constituyen la onda de polarizacion eliptica que se propaga en la

direccion (8, @), correspondiente a la configuracion N, = 1y N, = 4 en este caso.

L

Figura 3.25. Vista de la celda grande en el software de simulaciéon [Elaboracion propial

El software nos permite visualizar el cambio de direccion de la onda reflejada a partir de la
orientacion del vector de Poynting de los modos TE_1¢ y TM_;, (Figura 3.16); esta orientacion es la

misma para ambos modos.

(@) b

Figura 3.26. Direccion del vector de Poynting: (a) Reflexion normal (b) Generando una pendiente de fase [Elaboracion propial

. . ., . . = . ., .
De 1gual forma, la simulacion arroja las curvas producidas para una E; de polarizacion circular

1zquierda (PCI), ilustradas en la Figura 3.27:
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Figura 3.27. Modos Floquet para N, = 4 dada una onda incidente PCI [Elaboracion propial
Se observa que ahora los modos de mayor magnitud son los TE;y v TM;,. Cabe mencionar que es

posible obtener estos mismos resultados para una onda El- de tipo PCD, produciendo una
diferencia de rotacion —Ay a lo largo del eje x, rotando la posicion de los diodos en el sentido de

las manecillas del reloj. Esta rotacion genera a su vez una pendiente de fase negativa (—,,,).

Mientras los modos TE_;y y TM_;, se propagan en la direccion (42.78°,150°), las ondas TE;, vy

TM,, se transmiten en direccion (42.78°,—30°), esto de acuerdo con las expresiones (1.11)-(1.183).

Asi pues, las magnitudes en escala lineal de las ondas TE y TM que se propagan en la direccion
deseada corresponden a los €rminos |Rymn| v |Romn!| de la igualdad (8.7), ademds, considerando
las admitancias Yy, Yimn, Yomn v la magnitud de la onda PCD incidente como unitarias, la suma

(3.9) calcula la eficiencia de conversion del arreglo para cierto angulo 6:
LC = |R1mn|2 + |R2mn|2 (39)

Cabe mencionar que la ecuacion (3.9) se encuentra en escala lineal, asi pues, es posible determinar

el valor del coeficiente de conversion en decibeles a partir de la expresion:

L.[dB] =10-log (L,) ... (3.10)
Empleando las ecuaciones (3.9) y (3.10), se calcularon las eficiencias de conversion L, para cada

uno de los angulos 6, descritos en la Tabla 3.7, efectuando simulaciones tanto para una onda El- de

tipo PCD como para una onda de tipo PCI. Estas eficiencias se 1lustran en la Figura 4.18.
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Figura 4.18. Curvas L para diferentes angulos de elevacion 8y: (a) 8 = 64.91°, (b) 8, = 42.78°, (¢) 8, = 32.91°, (d) 8, = 26.92°,
(e) 8y = 22.83°, () 8y = 50.92° [Elaboracion propial
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3.5. Anilisis del desempenio del arreglo

Los valores de L, previamente expuestos se recopilan en la Figura 3.34:

0 10 20 30 40 50 60 70

]
6o[°] L.(PCD)[dB]  L.(PCI)[dB] R \ N 7
64.91 -4.364 -1.939 s \ ></ \
50.92 -1.618 -2.225 . ™~ \/
42.78 -0.725 -0.691 E , "’SY/
32.91 -1.937 -1.064 5 \
26.92 -0.928 -1515 #
22.83 -1.497 -1.81 A5 [ e Coeficiente de conversion (PCD) \

0 -0.417 -0417 | e Coecficiente de conversion (PCI) \
45 H e e Pérdidas mitad de potencia
5 T T
B9[]

Figura 3.34. Coeficiente de conversion del arreglo para diferentes dngulos de elevacion 8, [Elaboracion propial

De acuerdo con estos resultados, descartando la reflexion normal al arreglo, el minimo de pérdidas
a fop =24 [GHz] es de 0.691 [dB], para el angulo de elevacion 6, = 42.78° con polarizacion
circular izquierda, mientras que el maximo de pérdidas registrado es de 4.363 [dB] para un angulo

0y = 64.91°, para una onda PCD.

Se observa, por tanto, que el arreglo simulado permite una reflexion maxima del 85.3% de la
potencia incidente al momento de llevar a cabo el escaneo; este valor corresponde a la configuracion
N, = 4, caso en donde los errores de fase se encuentran ausentes. Por otro lado, el minimo de
potencia reflejada es del 36.61% para una configuracion N, = 3, porcentaje que ya se puede
considerar deficiente dadas las pérdidas por escaneo adicionales que se presentan para un angulo de

64.91°.

Otra caracteristica importante que destacar es la falta de simetria en los valores de L. al comparar
los resultados producidos por una onda de polarizacion circular derecha, con aquellos generados
por una onda incidente de polarizacion circular 1izquierda. Lo anterior resulta mas visible conforme
el angulo de escaneo se va haciendo mayor, como lo es el caso de 8, = 50.92°y 8, = 64.91°. Este

comportamiento se considera inesperado, sobre todo al ser conscientes de la respuesta simétrica del
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elemento dada una excitacton PCD y una PCI. Dicha inconsistencia puede atribuirse
principalmente a la interaccion mutua entre elementos, precio a pagar al momento en que se optoé

por disminuir el periodo de la celda unitaria.

El conocer las pérdidas de conversion permite calcular un estimado de la ganancia dado un arreglo
con cierta drea fisica, esto a partir de la expresion (1.8). En lo que respecta al término &gy, que
corresponde a la eficiencia de la abertura, este se define a partir de las variables que pueden ser
determinadas a partir de la simulacion y la teoria, a saber, eficiencia de conversion en escala lineal
L¢ v pérdidas por escaneo &, [3], siendo conscientes, claro, de la existencia de otros factores de
pérdidas, relacionadas principalmente con la alimentacion del arreglo. Dada la definicion de

eficiencia de escaneo &, [9]:
g. = cos(6,) ...(3.11)

La ganancia maxima del arreglo para un angulo de elevacion 8, estara dada por:

4mA
Grax(80) = L - cos(6,) - /1—2“5 ..(3.12)

En decibeles [8]:
Gmax(0o) [dB] = 10 log(Gmax(BO)) - (3.13)

Asi pues, para un drea fisica Agjg = 10 [em] X 10 [cm] la ganancia del arreglo a f,,, = 24 [GHZ]

presenta el comportamiento mostrado en la Figura 3.35:
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Figura 3.35. Ganancia estimada para un arreglo con Ag;g = 100 [¢m?] [Elaboracién propial

Se observa que la ganancia minima para un arreglo de estas dimensiones es de 20.963 [dB] para el
angulo de elevacion 6, = 64.91° dada una onda incidente PCD, mientras que la maxima ganancia
ocurre en direccion normal al arreglo, como era de esperarse, con un valor de 28.633 [dB]. De
modo que, para un rango de escaneo en elevacion de 64.91°, este arreglo cumple con las
caracteristicas de ganancia requeridas para una antena con enfoque de aplicacion en CubeSats (véase

Tabla 1.1).
3.6. Conclusiones

e En el presente apartado se describi6 el procedimiento de diseno y simulacién de un arreglo
reflectivo reconfigurable tipo Espirafase, con frecuencia de operacion en 24 [GHz] y
resolucion de 2 bits empleando solamente cuatro conmutadores. Realizadas ciertas
optimizaciones en el disenio original de la celda unitaria, los resultados obtenidos tanto en
reflexion normal como para el escaneo llevado a cabo por el arreglo describen un dispositivo

candidato para aplicaciones en satélites LEO.

e Ll diseno final presentado en este capitulo cuenta con buenas caracteristicas de
desplazamiento en fase, supresion de X-Pol y pérdidas de insercion, las cuales resultaron ser
menores a 0.5 [dB]. Asi mismo, la celda unitaria tiene un ancho de banda del 10.8%
(aproximadamente 2.6 [GHz]), rango de frecuencias en donde |I'y_p,;| < —20 [dB]. Estas
caracteristicas de funcionamiento se presentaron tanto para una onda incidente de

polarizacion circular derecha, como de polarizacion circular 1zquierda.

e La msercion de diodos en la celda unitaria produce un corrimiento a frecuencias mas bajas
de la segunda banda de operacion del elemento, aspecto que debe considerarse al momento

de disenar un arreglo de doble banda.

e La reducciéon en el pertodo de la celda permite igualar las pérdidas en las componentes
ortogonales que conforman una onda de polarizacion circular. Dicho efecto viene

relacionado con un cambio en la impedancia de entrada Z de los brazos, factor relevante en
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3.7.

3.

O

la igualacion de pérdidas [10]. Este cambio en la impedancia es una consecuencia del

mcremento en la interaccion mutua conforme el periodo de la celda disminuye.

Fl escaneo de esta primera propuesta de arreglo presenta pérdidas siempre menores a
4.4 [dB], para angulos de elevacion de hasta 64.91°. Si bien el escanco es amplio, la
eficiencia de conversion es un punto por mejorar del arreglo. Asi mismo, la ganancia

estimada para un AR reconfigurable con abertura de 100 [¢cm?] exhibe un valor maximo de

28.6 [dB] y minimo de 20.9 [dB].

Si bien el arreglo tiene potencial para operar en polarizacion dual (PCD y PCI), debido a los
buenos resultados en el desplazamiento en fase para ambas polarizaciones, la poca simetria
en la eficiencia de conversion niega dicha propiedad al arreglo reflectivo. Es debido a ello

que la basqueda de una respuesta simétrica se vuelve relevante.

Referencias

A. E. Martynyuk, J. Rodriguez-Cuevas, O. R. Aroche and ]J. I. Martinez-Lopez, "Mathematical model
for spiraphase-type infinite reflective array based on slot ring resonators with pin diode switches,"
2008 12th International Conference on Mathematical Methods in Electromagnetic Theory, Odesa,
Ucrania, 2008, pp. 302-304, doi: 10.1109/MMET.2008.4580975.

J. Rodnguez-Zamudio, J. 1. Martinez-Lopez, J. Rodriguez-Cuevas and A. E. Martynyuk,
"Reconfigurable Reflectarrays Based on Optimized Spiraphase-Type Elements," en [IEEE
Transactions on Antennas and Propagation, vol. 60, nam. 4, pp. 1821-1830, Abril 2012, doi:
10.1109/TAP.2012.2186231.

J. Silva-Montero, J. I. Martinez-Lopez, J. Rodriguez-Cuevas and A. E. Martynyuk, "Spiraphase-Type
Reflectarray for Large Reflection Elevation Angles," en IEEE Transactions on Antennas and
Propagation, vol. 63, nam. 10, pp. 4342-4351, Oct. 2015, doi: 10.1109/TAP.2015.2456981.

A. E. Martynyuk, J. I. M. Lopez and N. A. Martynyuk, "Spiraphase-type reflectarrays based on
loaded ring slot resonators," en IEEE Transactions on Antennas and Propagation, vol. 52, nam. 1,
pp. 142-153, Ene. 2004, doi: 10.1109/TAP.2003.820976.

C. Arana, “Arreglo reflecivo multthaz con elementos miniaturizados para banda Ka” 7esis de
Maestria, UNAM, 2021.

A. E. Martynyuk, J. I. Martinez Lopez and N. A. Martyunuk, "Reflective passive phased array with
open polarization phase shifters,” IEEE International Symposium on Phased Array Systems and
Technology, 2003., Boston, MA, EUA, 2003, pp. 482-487, doi: 10.1109/PAST.2003.1257029.

72



7.

10.

J. Wang, V. Manohar and Y. Rahmat-Samii, "K-Band Circularly Polarized Beam Steerable

Reflectarray Enabling Internet of Space: Conceptualization and Validation," en IEEE Transactions
on Antennas and Propagation, vol. 70, nam. 8, pp. 6703-6717, Ago. 2022, dou
10.1109/TAP.2022.3161276.

Constantine A. Balanis, Antenna Theory Analysis and Design, Tercera Edicion, John Wiley & Sons,
Inc., 2005.

R. Mailloux, Phased Array Antenna Handbook, Segunda Edicion, Artech, 2005.

H. R. Phelan. “Spiraphase - A new, low cost, lightweight phased array.” Microwave J. vol. 19, pp. 41-
44, Dic. 1976.

73



4. ARREGLO REFLECTIVO CON OPERACION A 24 [GHz]:
GEOMETRIA DE PHELAN

4.1. Introduccion

El arreglo reflectivo disenado y simulado en el apartado anterior presenta diversas areas de
oportunidad, tanto en su geometria como en los resultados obtenidos, particularmente en relacion

con el coeficiente de conversion.

Sobre la geometria del desplazador de fase, la disposicion de los ocho brazos hace que un solo
elemento ocupe un drea mayor de la superficie de la celda, algo inconveniente recordando que el
objetivo final de este trabajo es el diseno de un arreglo de doble banda en una sola capa, es decir,

dos elementos reflectivos en la misma celda.

Por otro lado, la optimizacién del desplazador se llevo a cabo principalmente a partir de la variacion
en la longitud de los brazos, acciéon que resultaba poco practica a la hora de simular, debido a que

los demas componentes sufrian 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 [Elaboracion propial

Es asi como se opto 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 geometria como

la mostrada en la Figura 4.2.
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Figura 4.5. Elemento reflectivo propuesto por Phelan [4]

Tomando esta geometria como punto de partida, el nuevo disenio del elemento reflectivo se 1lustra
en la Figura 4.3. Noétese que se conservé la misma cantidad de brazos que el elemento descrito en el
capitulo 3, asi como el nimero de diodos PIN requeridos, caracteristicas que diferencian nuestra

propuesta de las presentadas en [1]-[3].

Figura 4.6. Nueva geometria del elemento para la celda unitaria [Elaboracion propial

Asi mismo, este cambio en la geometria busca mejorar los resultados referentes al coeficiente de

conversion y su falta de simetria en respuesta a una onda incidente de PCD y una PCI.
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4.2. Nueva celda unitaria para f,, = 24 [GHz]

4.2.1. Nueva celda unitaria con elemento cortocircuitado

Repitiendo el procedimiento descrito en el capitulo anterior, se llevd a cabo una primera simulacion
sobre un elemento con operacion en condiciones ideales, es decir, estados de baja 1mpedancia

modelados como cortocircuitos y de alta impedancia como circuitos abiertos.

Cabe mencionar que los parametros empleados para este diseno coinciden con los empleados para
generar el desplazador de fase previo. Para este caso se requirié de un valor g = 0.54 para la
construccion de brazos con longitud [ = 3.32 [mm] (aproximadamente 0.266 1), 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 7Teenero = 0.2 [mm] y posteriormente un corte exterior que describe una
circunferencia de radio Teyierior = 1.63 [mm] (véase Figura 4.4 (b)). El cortocircuito se modelo

con un segmento de PEC de 0.03 [mm] de espesor.

@ ®)

Figura 4.4. Construccion del nuevo elemento: (a) Integracion de los brazos (b) Cortes en el elemento [Elaboracion propial

Es importante destacar que ahora Tpyierior €5 Independiente de la longitud de los brazos [, a partir
de la cual se calcula el parametro g. Esto resulta benéfico, pues ahora se puede optimizar el
desplazador de fase a partir de la variacion de 7pyierior, €sto sin modificar la longitud de los brazos
establecida, evitando asi el desajuste del elemento. Asi mismo, a partir del valor de este parametro
se confirma que, dada una frecuencia de operacion, este elemento contard con menores

dimensiones fisicas en comparacién con la geometria previa.
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La pantalla metilica se ubicé a una distancia s = 2.34 [mm] (0.1874,) partiendo del plano en
donde se ubican los elementos. En cuanto al periodo y geometria de la celda, se continué
trabajando con una malla triangular equilitera (@ = 60°) en donde a = b = 5.31 [mm], por lo que
el periodo de la celda es S, =S, = 0.4254,. Estos valores, asi como los descritos previamente, se

tlustran 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 [Elaboracion propial

Tabla 4.1. Medidas para la construccion de la nueva celda unitaria

Longitud Separacién Espesor Grosor d

brazo ) | pantalla(s) | brazos (r) | pantalla (¢) [m“;n] ] rfff:::;‘]w r[;;';;:j’
[mm] [mm] [mm] [mm]
3.33 2.34 0.1 0.1 5.31 5.31 1.63 0.2

Es asi como se procedio a simular el diseno propuesto, incidiendo en direcciéon normal al arreglo

dos ondas de polarizacion lineal, ortogonales entre si.

0
i i 0 o i
A} H
1 . “ k‘h
w0 S H
5‘-1.5 - s
N
i e e S
~ -2 . \\
-] & \
- 25 B * "
§ g . i
g 3 & I . ]
= -5 £ ~o - .
.,
35 i .
\ / — IFBI 50 [ "‘-, — LFB
i 4 L S—— e e B B
4 [ ~d
S i 1 \\ -
i S IFAI s ~ —— Y == LI‘A 77777
45 U SO i S ]
. % PTveald
5 180
2 2 [24] ] B £ 2 E] 2 [24] % 3 0 2
Frecuencia [GHz] Frecuencia [GHz]

@ )

Figura 4.6. Magnitudes y fases de los coeficientes de reflexion I y I en condiciones ideales de la nueva celda unitaria [Elaboracion
propial
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Como se puede observar en la Figura 4.6, la condicion (2.3) se cumple en la frecuencia de
operacion de 24 [GHz], con magnitudes de los coeficientes de reflexion practicamente iguales y una
diferencia de fase entre ellas de 181.86°. Dadas estas caracteristicas, se hizo incidir una onda de

polarizacion circular derecha, obteniendo los resultados de la Figura 4.7.
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Figura 4.7. Magnitudes de los coeficientes de reflexion de la onda controlada (Izy_po;) v no controlada (Iy_py;) para la nueva celda
unitaria en condiciones ideales [Elaboracion propial

El elemento permite una supresion 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 1deal.

Posteriormente se llevo a cabo la rotacion del elemento, como se muestra en la Figura 4.8.

feee

Figura 4.8. Rotacion del nuevo elemento reflectivo [Elaboracion propial

Se puede observar en la Figura 4.9, que las curvas correspondientes a las magnitudes de los
coeficientes de reflexion [y_po; v [x_po; Permanecen invariantes respecto al par de brazos que se
encuentren cortocircuitados. Asi mismo, todas las curvas de |Ty_py;| permanecen por debajo de los

—20[dB] entre las frecuencias fiin = 23.758 [GHZ] v fmax = 24.311 [GHZz], por lo que el

desplazador de fase presenta un ancho de banda de 2.3%.
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Figura 4.9. Magnitudes de Izy_por v Ix—por €n condiciones ideales para diferentes angulos de
[Elaboracion propial

En cuanto al desplazamiento de fase, registrado en las curvas de la Figura 4.10 y en la Tabla 4.2, se
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Figura 4.10. £I;y_po; de una onda RHCP para distintos angulos de rotacién y
[Elaboracion propial
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Tabla 4.2. Desplazamiento en fase de una onda PCD para el nuevo elemento en condiciones ideales

Ay[°] £Tco-potl] Yecp(sim)[°] Ypep(reo) ] 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 anadieron los
elementos concentrados que representan los diodos PIN en sus estados de baja y alta impedancia,
considerando los mismos valores de capacitancia (C,) v resistencia (R, v R.) del modelo descrito en

el capitulo anterior.

Se efectudé una optimizacion del elemento para obtener los mejores valores posibles de Tcp_por v
[y _por - Para este caso, se establecio un valor g = 0.78, el cual corresponde a una longitud de brazo
[ =4.16 [mm] ( 0.3334; ). Por otro lado, el radio de los cortes en el elemento fue 7 pptro =

0.2 [mm] y Texterior = 2.1 [mm].

El espesor de los brazos continu6é con un valor r = 0.1 [mm]; sobre estos se realizo un corte de
radio Tipterior = 0.05 [mm]. Asi mismo, los trozos de PEC que permiten disminuir la longitud de

los elementos concentrados tuvieron un espesor de 0.03 [mm].

La separacion s entre el elemento y la pantalla fue de 4.44 [mm], alrededor de 0.1954,. Las
longitudes a y d contaron con un valor de 5.62 [mm], correspondientes a un periodo de celda
Sy = 8y = 0.454. Este valor se escogi6 con el proposito de lograr un equilibrio entre mayores
angulos de elevacion 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

parametros de construccion se recopilan en la Tabla 4.3.

Figura 4.11. Nueva celda unitaria con diodos PIN integrados [Elaboracion propial
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Tabla 4.3. Medidas para la construccion de la nueva celda unitaria con diodos PIN integrados

Longitud Separacién F{)Srp;i:r G;SZ;)]; a d - ' , .
brazo (1) pantalla (s) P exterior centro interior
(r) ® [mm] | [mm] | [mm] [mm] | [mm]
[mm] [mm] [mm] [arei]
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 comparacion con el disefio descrito en el

capitulo previo, esto ocurre debido a que se optd por sintonizar la segunda frecuencia de operacion

del elemento, la cual presenta mejores caracteristicas de ancho de banda. Esta segunda frecuencia,

como se observd en el capitulo anterior, se presenta en un inicio en bandas superiores a los

30 [GHz]. Esta optimizacién logro realizarse de manera sencilla gracias a las caracteristicas del

nuevo elemento, a saber, menores dimensiones y flexibilidad de ajuste a partir del parimetro

Texterior-

Caracterizando la respuesta del elemento excitado con una onda incidente de polarizacion 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 proxima en las magnitudes |I| v |I], ademas de una

diferencia de fase con valor de 178.23°.

]

0.5

Magnitud [dB]

F] 26
Frecuencia [GHz)]

@

Fase [°]

135 --o-

-180

180

135

s S

5

— Zlp

Do o o SR NAPR S S G S

AW

b

%

E]] %
Frecuencia [GHz]

)

Figura 4.12. Magnitudes y fases de los coeficientes de reflexion I y I en el nuevo elemento con diodos PIN integrados [Elaboracion

propial

Continuando con la caracterizacion, se hizo incidir una onda PCD sobre el arreglo. Las curvas de

ITco—poil v ITx—poi| se muestran en la Figura 4.13.

81



Magnitud [dB]

ITco—potl

/ | m——— ITx—potl

23 24 25 26 27 28
Frecuencia [GHz]

Figura 4.18. Magnitudes de los coeficientes de reflexion de la onda controlada (Iy_poy) v no controlada (Ix_p,;) en el nuevo
elemento con diodos PIN integrados [Elaboracion propial

Este resultado, correspondiente al diodo en la posicion ¥y = 0° en polarizacion directa, exhibe un
muy buen comportamiento, tanto en lo relacionado a la supresion de la polarizacion 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 operacion y el correcto desplazamiento en fase, se llevo a cabo la rotacion

electronica del elemento.
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Figura 4.14. Magnitudes de Io_por vV Ix—por €n presencia de diodos PIN para diferentes dngulos de rotacion y del nuevo elemento
[Elaboracion propial

En la Figura 4.14 se observan ligeros desplazamientos en las curvas, a partir de las cuales se calculéd
un ancho de banda del 17.64%, acotado por fpin = 21.28 [GHZ] V fimax = 25.515 [GHz]. En
cuanto al desplazamiento en fase que provee la rotacion electrénica, de acuerdo con la Figura 4.15 y

la Tabla 4.4, el elemento cumple su funcién de desplazador, presentado errores minimos.
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Figura 4.15. £Io_po; de una onda PCD para distintos dngulos de rotacion ¥ del nuevo elemento en presencia de diodos PIN
[Elaboracion propial

Tabla 4.4. Desplazamiento en fase de una onda PCD para el nuevo elemento en presencia de diodos PIN

Ay[°] £T¢o-potl’] Yrucesim)[°] YruCP(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 corroboro el buen funcionamiento de la celda unitaria, analisis que corresponde a la reflexion

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 f,, = 24 [GHZ]

Se simularon diferentes configuraciones para la celda grande, a las cuales les corresponden ciertos
angulos de elevacion 6, esto con el fin de determinar la eficiencia de conversion L. del arreglo,

cuyo valor minimo se espera que se encuentre alrededor de los —1.313 [dB], considerando las

pérdidas en los diodos y aquellas debidas a errores de cuantizacion de fase.

Nuevamente la pendiente de fase se generd a lo largo del eje x, de modo que Ay, = 0°. De igual

forma, se analizaron las mismas variantes de configuracion N, y M, simuladas el capitulo anterior,
jJusto como se muestra en la Tabla 4.5. Note que, a pesar de ser las mismas configuraciones, el

angulo de elevacion cambia, esto debido a que ahora el periodo de la celda unitaria es de 0.454,.
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Tabla 4.5. Configuraciones de la celda grande para escaneo del arreglo

Nx Mx AYx [o] 1I)xn [o] 00 [O]
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

Asi mismo, el dngulo de azimut correspondiente fue ¢, = 150° para una pendiente de fase positiva

(+Yyn) v @9 = —30° para una pendiente negativa (—,,).

Es de relevancia mencionar el procedimiento de optimizacion que se llevd a cabo para lograr el
mejor coeficiente de conversion para el arreglo reflectivo. Debido a la fuerte interaccion mutua
entre los elementos, se tienen pérdidas de conversion distintas en funcion de qué diodo se
encuentre en polarizacion directa para cada desplazador de fase, por lo que la optimizacion
consistio en determinar la combinacion de diodos en polarizacion directa que produjera la mayor

eficiencia de conversion.

Considerando lo anteriormente mencionado, este procedimiento se realizé sobre la configuracion
N, =3, M, =1, caso que corresponde al mayor angulo de escaneo a efectuar. s asi como se

simularon cada una de las combinaciones siguientes:

Yo = 0°,y; =45°,y, = 135°...(4.1)
Vo = 45°, 7, = 90°, ¥, = 0°...(4.2)
Yo = 90°,y; =135°,y, =45°...(4.3)
¥o = 135°,y, =0°,y, =90°...(4.4)
Noétese que la combinacion (4.1) es la que cumple con el criterio (3.8), sin embargo, en todos los

casos se produce la misma diferencia de rotacion, por lo que la pendiente de fase generada es la

misma. Asi pues, los resultados de L, para cada uno de los casos se muestran en la Figura 4.16.
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Figura 4.16. Ly de la configuracion Ny =3 , M, =1 para las diferentes combinaciones de diodos en polarizacion directa
[Elaboraciéon propial

Se observa que la curva azul, correspondiente a la combinacion (4.3), es la que presenta mejores
caracteristicas en la frecuencia de interés f,, =24 [GHz], de modo que las configuraciones
posteriores tomaron como referencia la posicion del diodo Y, = 90° para generar la diferencia de
rotacion Ay, vy, por tanto, la pendiente fase. Un ejemplo de esto se muestra en la Figura 4.17, en

donde se 1lustra la configuracion N, = 4, M, = 1, la cual requiere de Ay, = 45°.

Dioda ¢ 1

’ 'Dim:t ‘Bimcl ‘
Yo =N Y1 = 135° =0 ¥3 = 45°

Figura 4.17. Posicion optima de diodos PIN en polarizacion directa [Elaboracion propial
Si bien esta optimizacion podria llevarse a cabo en el diseno anterior, esto pierde sentido al
considerar las demads ventajas que presenta esta nueva geometria respecto a la descrita en el capitulo

3 (Figura 3.16).

Es asi como se procedio a generar las curvas Lo para cada angulo de escaneo 8, establecido en la
Tabla 4.5, recordando que este coeficiente de conversion deriva de los modos Floquet que se
propagan en la direccion de reflexion deseada. La eficiencia L, para cada configuracion se muestra

en la Figura 4.18, en donde se observan los resultados para ambos tipos de polarizaciéon circular.
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4.4. Andlisis del desempeiio del arreglo

Los valores de L registrados para f,, = 24 [GHz] se presentan en la Figura 4.19.

10 20 30 40 50 60
|
6o[°1  L.(PCD)[dB]  L.(PCI)[dB] 1 E— \ ‘—/\\
58.79 -2.042 196 15 ~—
47.15 2274 -23 5 \ |
39.9 -0.736 -0.731 NT—
30.87 -1016 -1.081 g
2532 -148 -1274 K s E e E— — —
21.5 -1.344 -1.077 35 |
= Coeficiente de conversion (PCD)
0 -0.413 -0.413 nl
e e Coeficiente de conversion (PCI)
45 1 s wm= Pérdidas mitad de potencia
5 T T T

8o [°]
Figura 4.19. Coeficiente de conversion del arreglo para diferentes angulos de elevacion 6 [Elaboracion propial
Para esta propuesta de arreglo reflectivo, se registraron pérdidas minimas de 0.731 [dB] para el
angulo de escaneo 8, = 39.9° dada una onda incidente PCI, mientras que la eficiencia mas baja se
produce en la direccion 8, = 47.15°, también correspondiente a una onda de polarizacion circular
izquierda, en donde el coeficiente de conversion es de —2.3 [dB], lo cual corresponde a una

reflexion del 0.588 de la potencia que incide en el arreglo.

En comparacion con la primera propuesta, se observa que en este arreglo el coeficiente de
conversion es superior a —1.5 [dB] en todos los dngulos de elevacion menores a 47.15°. Ademas,
la nueva geometria permite un elemento de dimensiones mas compactas, reduciendo asi la

mteracciéon mutua, lo cual se traduce en una mejora en el comportamiento simétrico del arreglo.

Si bien las simulaciones se limitaron a un dangulo maximo de elevacion 8, = 58.79°, los resultados
bastan para confirmar el correcto funcionamiento de este arreglo y su potencial aplicacion en
comunicaciones satelitales, lo anterior debido a que en la practica no se suele escanear en angulos

mayores a 60° debido a las pérdidas por escaneo [5].

Justo como se realizo en el capitulo anterior, es posible estimar la ganancia del arreglo a partir de la

eficiencia de conversion y las pérdidas por escaneo, dadas ciertas dimensiones fisicas. Asi, un arreglo
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cuya area fisica es de Ag;g = 10 [em] X 10 [cm], presenta el compotamiento en ganancia mostrado

en la Figura 4.20.

30

29

28

6] Gmax(PCD)[AB] Gmax(PCD[AB] = T

58.79 24.155 24.237

26

47.15 25.105 25.08 ﬁ \l
399 27.166 27.171 é’ = \
30.87 27.373 27.31 g "
P 27.135 27.341 ¢
215 27.396 27.663 22 [ === Ganancia (PCD)

0 28.640 28.641 ol Ganancia (PCI)

20 I I P
8o [°]
Figura 4.20. Ganancia estimada para un arreglo con Ag;g = 100 [cm?] [Elaboracion propial

Derivado de la mejora en la eficiencia de conversion, la ganancia presenta mayor simetria en ambas

polarizaciones, cumpliendo para todos los dngulos un valor mayor a los 24 [dB].

4.5. Conclusiones

e En el presente capitulo se diseno y simulé un arreglo reflectivo reconfigurable tipo
Espirafase, el cual tiene como proposito principal atacar las deficiencias del diseno anterior,
a saber, ocupacion de mayor area de la celda, poca flexibilidad al momento de ajustar el

elemento y una eficiencia de conversion L. asimétrica para las dos polarizaciones de interés.

e Si bien la geometria 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 inicamente cuatro diodos PIN.

e [a nueva celda unitaria presenta satisfactorias caracteristicas en la supresion de la onda no
controlada, contando con un ancho de banda del 17.64% en donde |Ix_p,;| < —20 [dB].
Ademads, las pérdidas de insercion debido a los diodos fueron menores a los 0.5 [dB]. De

1igual forma, se verifico un adecuado desplazamiento en fase por parte del elemento.
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e Al momento de llevar a cabo el escaneo, se cumplié el objetivo de obtener resultados
similares para un mismo 6, en ambas polarizaciones circulares, de modo que el arreglo
puede catalogarse como de polarizacion dual. En este contexto, las pérdidas de conversion
L¢ del arreglo nunca superaron los 2.3 [dB], por lo que se garantiza un funcionamiento

optimo para angulos de escaneo menores a 60°.

e LKl fenémeno de interaccion mutua contintia siendo un factor de degradaciéon en el
desempeno del arreglo. Al momento de generar la pendiente de fase para llevar a cabo el
escaneo, se observo que el coeficiente de conversion depende de las posiciones de los
diodos en polarizacion directa, empleados para producir una misma pendiente de fase. Asi,
se llevé a cabo una optimizacién para determinar la combinacién en donde las pérdidas

fueran menores.

4.6. Referencias

1. H. R. Phelan. “Spiraphase - A new, low cost, lightweight phased array.” Microwave J. vol. 19, pp. 41-
44, Dic. 1976.

2. J. Wang, "Characteristics of a new class of diode-switched integrated antenna phase shifter," en IEEE
Transactions on Antennas and Propagation, vol. 31, nim. 1, pp. 156-159, Ene. 1983, dor:
10.1109/TAP.1983.1143014.

3. J. Wang, V. Manohar and Y. Rahmat-Sami, "K-Band Circularly Polarized Beam Steerable
Reflectarray Enabling Internet of Space: Conceptualization and Validation," en IEEE Transactions
on Antennas and Propagation, vol. 70, niam. 8, pp. 6703-6717, Ago. 2022, do
10.1109/TAP.2022.3161276.

4. J. Huang and J. A. Encinar, “Reflectarray Antennas”. Hoboken, NJ, USA:Wiley, 2007.

Cr

Blake, L. and Long, M. “Antennas: Fundamentals, design, measurement”. Tercera Edicion, SciTech

Publishing, 2009.

89



5. ARREGLO REFLECTIVO CON OPERACION A 24 [GHz] Y
36.5 [GHZz]

5.1.  Imtroduccién

En el capitulo previo se caracterizo un arreglo reflectivo reconfigurable con buenas propiedades de
reflexion normal y escaneo; el elemento de la celda unitaria consistio en ocho brazos con geometria
de espiral de Arquimedes, 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. Asi mismo, este elemento cuenta con dimensiones mds compactas y mayor

flexibilidad de ajuste, en comparaciéon con la propuesta descrita en el capitulo 3 (véase Figura 3.16).

Es debido a lo anterior, que la geometria de este desplazador fue la elegida para conformar el
arreglo de doble banda, fungiendo como elemento reflectivo para cada una de las frecuencias de
Operacién: fOpl == 24‘ [GHZ] (2.0(24_) == 12.5 [mm]) y f0p2 == 36.5 [GHZ] (10(36.5) s 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 [Elaboracion propial
Dentro de todo el proceso de andlisis, resultd particularmente importante determinar el nivel de

acoplamiento mutuo entre ambos elementos reflectivos y hasta qué punto este fenémeno permite
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un desplazamiento en fase independiente para cada frecuencia de operacion, propiedad

determinante en la independencia de escaneo que se desea en cada una de las bandas.

5.2.  Celda unitaria para f,,; = 24 [GHZz] y f,,, = 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 polarizacion de los diodos PIN. Si bien ya se
demostré la capacidad de esta geometria como desplazador de fase, estas primeras simulaciones
tuvieron como propoésito principal verificar que estos desplazamientos fueran independientes entre

si.

La Figura 5.2 ilustra la celda sobre la cual se efectuaron las simulaciones. Para el caso del elemento
con operacion a 24 [GHz] y empleando las expresiones (3.1) y (3.2), se establecié un parametro
924) = 0.49 a partir del cual se generan brazos de longitud [;4) = 3[mm] (aproximadamente
0.24 Ag(24))- Los cortes realizados en el exterior y en el centro de los brazos describen
circunferencias con radio Teyterior (24) = 1.58 [MM] ¥ Teentroza) = 0.25 [mm]. El espesor de los
brazos fue de 7(4) = 0.1 [mm]. Por otro lado, el desplazador correspondiente a 36.5 [GHz] se
construyd de acuerdo a los siguientes valores para los pardmetros de disefio: gzes) = 0.33,
laesy = 2.05[mm]  (0.254¢36.5)),  Texterior 36.5) = 1.04 [mm],  Teentrozesy = 0.25 [mm],
T(36.5) = 0.08 [mm]. Para ambos elementos, el espesor del segmento de PEC correspondiente al
cortocircuito tuvo un valor de 0.03 [mm]. Asi mismo, la distancia entre desplazadores de fase fue

de p = 3.46 [mm].

En relacion con el espesor de la pantalla, este fue de t = 0.1 [mm]. La pantalla se ubicé a una
distancia s = 2.5 [mm] (0.2 Ag(24)), partiendo del plano en el cual se ubicaron los desplazadores de
fase. La geometria de la celda corresponde a una malla triangular equilitera (¢ = 60°) con a =

d = 6.22 [mm], por lo que Sy = ;) = 0.5¢(24).
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Tabla 5.3. Medidas para la construccion de la celda unitaria de doble haz con elementos cortocircuitados
Longitud brazo 124, Espesor brazos 7 (24, Texterior(24) T'centro(24)
[mm] [mm] [mm] [mm]
3 0.1 1.58 0.25
Longitud brazo L3¢5y | Espesor brazos 1 3¢5 Texterior(36.5) T centro(36.5)
[mm] [mm] [mm] [mm]
2.05 0.08 1.04 0.25
Separacién pantalla s Grosor pantalla £ a d P
[mm] [mm] [mm] [mm] [mm]
2.5 0.1 6.22 6.22 3.46

Figura 5.2. Celda unitaria de doble haz con elementos cortocircuitados [Elaboracion propial
Asi pues, el arreglo constituido por celdas unitarias como la de la Figura 5.2, tiene el aspecto
ilustrado en la Figura 5.3. Nétese que los elementos de 36.5 [GHz] también estin dispuestos en una

rejilla triangular equildtera con los mismos periodos Sy y Sy.

Figura 5.3. Malla del arreglo de doble haz [Elaboracion propial
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Se hizo mcidir entonces una onda de polarizaciéon lineal en direccion normal al arreglo, esto con el
fin de verificar el cumplimiento de la condicion (2.3) en ambas bandas de operacion. En la Figura
5.4 se 1lustran las curvas correspondientes a la magnitud y a la fase de los coeficientes de reflexion

de una onda PLH (Ty) y de una PLV (['p).
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Figura 5.4. Coeficientes de reflexion I y I3 en condiciones ideales: (a) Magnitud y (b) Fase [Elaboracion propial
Se observa que |Ty| = |I'g|, 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 supresion 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, asi como una supresion de la

onda no controlada debajo de los —20 [dB].
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Posteriormente, se llevo a cabo la rotacion de los elementos de acuerdo con las posiciones ilustradas
en la Figura 4.8. Como se coment6 al micio 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 giré el elemento con operaciéon a 24 [GHz] manteniendo el desplazador de 36.5 [GHz]

en una posicion fija.
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Figura 5.6. Magnitudes de Io_po; v Ix—po; para la celda unitaria de doble haz en condiciones ideales dados diferentes dangulos de
rotacion Y24y [Elaboracion propial

Con relacion a la caracteristica del elemento en la banda inferior, en la Figura 5.6 se observa un
comportamiento afin al presenciado en el capitulo anterior, a saber, un desplazamiento despreciable
de las curvas tanto de |T¢y_poi| como de |Tx_py;|. Por otro lado, en la banda de 36.5 [GHZ] se
presenta un desplazamiento mas pronunciado en las curvas, consecuencia de la interaccion mutua

entre elementos.
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Asi mismo, el desplazamiento en fase producido en ambas frecuencias es de gran importancia para

el andlisis 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 deberia de ser nulo, se

presentaron ligeras variaciones. Estos errores registrados en la banda superior se consideran

aceptables, pues son mucho menores a la resolucion de fase del desplazador (90°).
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Figura 5.7. £Ito_po; de una onda PCD para distintos angulos de rotacion ¥(z4) para elementos en condiciones ideales [Elaboracion

propial

Tabla 5.4. Desplazamiento en fase de una onda PCD para la rotacion del elemento de 24 [GHz] en condiciones ideales

fopl =24 [GHz]
Ay 24)[°] 2LI¢o—potl’] Ypep(simy[°] Ypep(ren) ] 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
fopz = 36.5 [GHz]
Ay 36.5)[°] £T¢o-potl’] Ypepsim[°] Ypepreoy[] 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 aniloga, se realizaron las simulaciones correspondientes a la rotacion del elemento con

operaciéon 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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Tabla 5.3. Desplazamiento en fase de una onda PCD para la rotacion del elemento de 36.5 [GHz] en condiciones ideales

fopz = 36.5 [GHZ]
Ay 365)[°] £L¢o—potl] Ypepisim)[°] Ypepreo)[] 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
fopl =24 [GHZ]
Ay e [°] £L¢o—potl°] Ypep(simy[°] Ypcp(reo) ] 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. Asi 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 operaciéon bajo el criterio empleado hasta ahora
(ITy—poil < =20 [dB]). Sin embargo, es posible identificar el rango de frecuencias para las cuales
ITco—poitl = —1 [dB], es decir, lograr una reflexion de potencia superior al 80% (véase Figura 5.10

y Figura 5.11).

Para la banda inferior, se tiene fmin (24) = 23.267 [GHZ] ¥ fmax (24) = 24.924 [GHZz], mientras
que en la banda superior fmn 36.5) = 36.183 [GHZ] Y frmax 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

rotacion del elemento de 36.5 [GHz] exhiben resultados similares.
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Figura 5.10. Ancho de banda de |Io_po;| @ =1 [dB] en la banda de 24 [GHz] para elementos cortocircuitados [Elaboracion propial
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Figura 5.11. Ancho de banda de |Izo_po;| a =1 [dB] en la banda de 36.5 [GHz] para elementos cortocircuitados [Elaboracion
propial

Se hizo evidente el reducido ancho de banda que caracteriza a este tipo de arreglos; sin embargo, es
mmportante resaltar que en los capitulos previos se observd una mejora en este parametro al

momento de anadir 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 procedi6é 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 analisis dentro de la misma celda unitaria. Lo anterior tiene como propésito principal
identificar las frecuencias de operacion de cada elemento, pues como se observo en el capitulo 3
(Figura 3.11), existe una segunda banda de operacion en cada desplazador una vez que se anaden

los diodos.
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Figura 5.12. Curvas de magnitud tipicas de Io_por v [x—por para elemento con diodos PIN: (a) primera banda de operacion, (b)
segunda banda de operacion [Elaboracion propial

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 operacion proxima a la frecuencia f,,, = 36.5 [GHz], lo
cual da pie a interferencias entre ambos elementos de la celda. El no considerar este
comportamiento al momento de disenar la celda unitaria, produce curvas de magnitud y de fase
como las de las Figuras 5.13 y 5.14, que corresponden a las caracteristicas del arreglo dada una onda

PCD de incidencia normal.
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Figura 5.13. Magnitudes de Io_por ¥ [x—po; para la celda unitaria de doble haz con diodos PIN dados diferentes dngulos de rotacion
¥ (24) € interferencia en la banda de 36.5 [GHz] [Elaboracion propial
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banda de 36.5 [GHz] [Elaboraciéon propial

Resulta evidente que las frecuencias de operacion del arreglo no estan bien defimdas, ademas de

que las curvas de magnitud y de fase presentan variaciones muy marcadas.

Es asi como, para evitar este tipo de resultados, se optd por sintonizar el elemento de 24 [GHz] en

su segunda banda de operacion, justo como en el capitulo anterior, esto debido a una mejor

supresion de la onda no controlada, asi como a un buen aislamiento con respecto a las frecuencias

proximas a los 36.5 [GHz] (véase figura 5.13).
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Figura 5.13. Curvas de magnitud Io—po; v [x—por para elemento con diodos PIN con operacion en 24 [GHz] [Elaboracion propial

Por otro lado, se buscé que el elemento correspondiente a fo,, = 36.5 [GHz] trabajase en su
primera banda de operacién, restringiendo el funcionamiento en frecuencias inferiores (Figura

5.14). Se efectuaron dos optimizaciones para este desplazador de fase: la primera consistio en
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emplear espirales con orientaciéon de mano 1zquierda como brazos del elemento, en contraste con
los brazos del desplazador de 24 [GHz], cuya orientacion es de mano derecha [2]; el cambio en el
sentido de los brazos permite mejores resultados al momento de efectuar el escaneo. Como segunda

optimizacion, se afnadié un segundo desplazador que opere en fg,;, esto para lograr una supresion

de la onda no controlada por debajo de los —20 [dB].
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Figura 5.14. Curvas de magnitud Ip_po; v Ix—por para elementos con diodos PIN con operacion en 36.5 [GHz] [Elaboracion
propial

La inclusion de un segundo elemento hace necesario aclarar el periodo y la geometria de la malla en
la que estan dispuestos los desplazadores de fase de 36.5 [GHz]. Es asi como en el andlisis se les
consideré 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 1 coincide con el de los elementos con operaciéon en 24 [GHz].

Figura 5.15. Malla para elementos con operacion a 36.5 [GHz] [Elaboracion propial
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Una vez 1dentificadas las frecuencias de operacion de cada elemento, se llevo a cabo la integracion
de los tres desplazadores en una misma capa. Se requirtd un ajuste en los parametros de
construccion de los elementos reflectivos, debido a los efectos de interaccion mutua. Asi pues, el
diseno final del desplazador cuya operacion radica en los 24 [GHz] se construy6 de acuerdo con los
siguientes valores: g4y = 0.68, L4y = 4.16[mm] (0.33924)), Texterior (24) = 2-04 [mm],
Teentroza) = 0.2 [mMM], Tinteriorzay = 0.05 [mm] vy 754y = 0.1 [mm]. Por otra parte, los
elementos con operacion en 36.5 [GHz] requirieron las medidas siguientes: g(zg.5) = 0.49, li24) =
3[mm] (0-3610(36.5))’ Texterior (36.5) — 1.185 [mm], Tcentro(36.5) = 0.2 [mm], Tinterior(36.5) —

0.05 [mm] y r(z65) = 0.1 [mm].

El espesor de la pantalla continu6 siendo de t = 0.1 [mm], separada del plano de los elementos a
una distancia s = 1.94 [mm] (aproximadamente 0.155 Ag(24)). Se mantuvo la geometria de la celda
con a=d =6.22[mm], por lo que Sy =S, = 0.54y(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 construccion de la celda

unitaria ilustrada en la Figura 5.16.

Figura 5.16. Celda unitaria de doble haz con diodos PIN integrados [Elaboracion propial
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Tabla 5.5. Medidas para la construccion de la celda unitaria de doble haz con diodos PIN

Longitud brazo l(z 1)

Espesor brazos T(24) Texterior(24) Yinterior(24) T centro(24)
[mm] [mm] [mm] [mm] [mm]
4.16 0.1 2.04 0.05 0.2
Longitud brazo l(36.5) Espesor brazos T 36.5) Yexterior(36.5) Yinterior(24) T centro(36.5)
[mm] [mm] [mm] [mm] [mm]
3 0.1 1.185 0.05 0.2
Separacién pantalla s Grosor pantalla t a d p
[mm] [mm] [mam] i [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 disefiada.

Figura 5.17. Diseno final del arreglo reflectivo [Elaboracion propial

Asi pues, en la Figura 5.18 se muestran valores relacionados con Iy y [, dada la incidencia de ondas de

polarizaciéon lineal. Para la banda de 24 [GHz], se tiene que |T[4| = |Tg|, 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 reflexion I} y I en presencia de diodos PIN: (a) Magnitud y (b) Fase [Elaboracion propial
Si bien la condicion (2.3) no se cumple de manera estricta, estos coeficientes de reflexion permiten
una buena supresion de la onda no controlada. Asi 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 reflexion de la onda controlada (Izp_pe;) v no controlada (Iy_py;) para la celda
unitaria de doble haz en presencia de diodos PIN [Elaboracion propial

Se observa que las dos bandas de operacion estan bien definidas, con una supresion 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 llevd a cabo la rotacion electronica de los elementos para verificar el
comportamiento en magnitud de Tzy_po; v [x_por, €l cumplimiento del principio de Fox vy, sobre
todo, determinar independencia en el desplazamiento en fase de la onda controlada. Es por ello por
lo que se repiti6 el procedimiento efectuado en los elementos cortocircuitados: rotacion de uno solo
de los desplazadores, manteniendo fijjos aquellos que no operan en la misma banda de frecuencias.

Los resultados de esta rotacion se ilustran en las Figuras 5.20 y 5.21, asi como en la Tabla 5.5.

0

—

3 10

=

!

% 15

3 ; ; : ;

= —— Teo—potl (¥(24) = 0°) === Ty—potl (Y2 = 0°)
20 — [Tgo—rpotl(yiza) = 45°) |FX—Pai|(y(24-] = 45°)

_— |ch_pgg|(?’(24) =90°) === |Tx_pat \(7(24} = 90")
ITco-rpot|(Yizey = 135%) == —=ITy_potl (¥(ze) = 135°)

[ -

26 28 30 32 34
Frecuencia [GHz]
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[Elaboracion propial

Tabla 5.5. Desplazamiento en fase de una onda PCD para rotacion del elemento de 24 [GHz] en presencia de diodos PIN

fop1 = 24 [GHZ]
AY @29)[°] 2T¢o-poil’] Yrcp(sim[°] Yrcp(reo) ] 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
fopz = 36.5 [GHZ]
AY 36.5)[°] 2lco-potl°] Ypep(sim)[°] Ypcp(reo) ] Error [°]
0 7578 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 polarizacion 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 5.23. £I¢o_po; de una onda PCD para distintos angulos de rotacién y(zes) para elementos en condiciones ideales
[Elaboracion propial

Tabla 5.6. Desplazamiento en fase de una onda PCD para rotacion del elemento de 36.5 [GHZz] en presencia de diodos PIN

fopz = 36.5 [GHz]

Ay 365)[°] £L¢o—potl] Ypcp(sim[°] Ypcp(reo) ] 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]
AY @2)[°] 2Tco-por[°] Yecpsim[°] Yrcp(reoy[°] 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

107



En ambos casos simulados existe un desplazamiento en frecuencia de las curvas |Teo—porl v

ITx_poil, sin embargo, en todo momento la magnitud de la onda no controlada se mantiene por

debajo de los =18 [dB] en ambas bandas de operacion. Asi mismo, se puede afirmar la efectividad

del proceso de diseno de la celda, al comparar estos resultados con los presentados en la Figura

5.13.

En cuanto al ancho de banda en donde |Tgo_po;l = —1 [dB], la banda inferior (Figura 5.24)

presenta un valor del 27.98%, acotado por fimin 24y = 20 [GHZ] ¥ finax (24) = 26.716 [GHz]. Por

otro lado, la operacion en la banda superior (Figura 5.25) estd limitada por fpin (365 =

35.262 [GHZ] ¥ fimax 36.5) = 37.359 [GHZ], lo que corresponde a un ancho de banda del 5.7%.
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Figura 5.24. Ancho de banda de |Iz5_poi| @ =1 [dB] en la banda de 24 [GHz] en presencia de diodos PIN [Elaboracion propial
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Figura 5.25. Ancho de banda de |Izo_po;| @ =1 [dB] en la banda de 36.5 [GHZ] en presencia de diodos PIN [Elaboracion propial
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Analizando el comportamiento en fase, se confirma el cumplimiento del principio de Fox en ambas
frecuencias, ademas de una buena independencia en el desplazamiento de fase. De este modo se

verificod satisfactoriamente el funcionamiento del arreglo para reflexion normal.

5.3. Escaneo para el arreglo reflectivo de doble banda

Una vez caracterizada la celda unitaria, se procedio al estudio de la capacidad de escaneo del arreglo
en sus dos bandas de operacion. Esta capacidad de escaneo se ve reflejada en el coeficiente de
conversion Lg, el cual, sin tomar en cuenta los efectos de interaccion 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 resolucion del desplazador (2 bits).

Es asi como se llevaron a cabo varias simulaciones para las configuraciones descritas en la Tabla 5.7,

teniendo como propoésito adicional, verificar la independencia de escaneo entre las bandas de

operacion.
Tabla 5.7. Configuraciones de la celda grande para escaneo del arreglo de doble banda
N, My24y | Mx@es) | AVxee) [°] | AVx@6.5) [°] | Yanea) [°] | Yxnaes) [F] | Oozay [°] | Ooes) [°]
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 dngulos de elevaciéon 6, se calcularon empleando las expresiones (3.3)-(3.6), sustituyendo en

cada expresion el nimero de onda correspondiente a cada A,.
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Figura 5.26. Posicion 6ptima de diodos PIN en polarizacion directa [Elaboracion propial
Con el fin de obtener el mejor valor de L¢ (Le > —3 [dB]), se efectud la optimizacion descrita en el capitulo
4: determinar la combinacion de diodos en polarizacion directa que produce menores pérdidas de
conversion. Para este caso, partir de las posiciones yo4) = 45° v Yozes) = 90° (véase Figura 5.26)

permiten coeficientes de conversiéon mayores a —3 [dB], como se puede observar en las Figuras 5.27 a 5.29.
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Figura 5.27. Curvas L¢ para celda grande de dimensiones Ny = 3: (a) 8g24) = 50.33°, Oyz65) = 0% (b) Og(24) = 0°, Ooze5) =
30.41°% (¢) Og(24) = 50.33°, Og(36.5) = 30.41° [Elaboracion propial

Magnitud [dB]

— LC(PCD) ——-Lc(PCI) — |FCO-POI|

. a i ‘ — ‘ . i
20 2 24 26 28 30 32 34 36 38 40
Frecuencia [GHz]

@

Magnitud [dB]

45 freemerer e — LC(PCD) —— LC(PCI) — |ch_pa[|

s i 3 i b | T i |
20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40
Frecuencia [GHz]
(b)

111



Magnitud [dB]

[ .(PCD) ——- L(PCI)

5 é : s — : . [
20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40
Frecuencia [GHz]
©

Figura 5.28. Curvas L¢ para celda grande de dimensiones Ny = 4: (a) 824y = 35.26°, Oy36.5) = 0% (b) Og24) = 0°, Op(365) =
22.31°% (0) Oy (24) = 35.26°,6¢(36.5) = 22.31° [Elaboracion propial
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Figura 5.29. Curvas L¢ para celda grande de dimensiones Ny = 4: (a) Og(24) = 27.5°%, Ogz6.5) = 0% (b) Og24) = 0°, Op(z65) =
17.68°; () Oo(24) = 27.5°% 09 (365) = 17.68° [Elaboracion propial

5.4. Andlisis del desempeiio del arreglo de doble banda

De acuerdo con la forma en que se efectuaron las simulaciones, los valores de L. obtenidos para
ambas frecuencias de operacion fo,1 v fop2, se muestran en las Tablas 5.8 y 5.9, respectivamente.
Una observaciéon importante radica en que las pérdidas de conversion en cada banda no dependen
unicamente del dngulo de escaneo a dicha frecuencia, sino que, ademas, dichas pérdidas varian en

funcion de la direccion (8, @) a la cual apunta el otro haz del arreglo.

Tabla 5.8. Coeficiente de conversion del arreglo para diferentes dngulos de elevacion 8y en la banda de 24 [GHZz]

8o[°] L.(PCD)[dB] L. (PCI)[dB] L.(PCD)[dB] L.(PCI)[dB]

50.33 -1.827 -1.949 -1.888 -2.014
35.26 -0.732 -0.737 -0.68 -0.737
27.5 -1.413 -1.367 -1.32 -1.307

0 -0.43 -0.43 -0.431 -0.431

fopz = 36.5 [GHz] en reflexién normal
fop2 = 36.5 [GHz| con pendiente de fase
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Tabla 5.9. Coeficiente de conversion del arreglo para diferentes angulos de elevacion 6y en la banda de 36.5 [GHz]

8[°]  L.(PCD)[dB] L.(PCD[dB] L.(PCD)[dB] L.(PCD)[dB]

30.41 -1.641 -2.864 -2.187 -2.551
22.31 -0.917 -0.975 -1.083 -0.985
17.68 -1.812 -1.82 -1.741 -1.759

0 -0.768 -0.768 -0.863 -0.863

fop1 = 24 [GHz] en reflexion normal

fop1 = 24 [GHz] con pendiente de fase

Para la banda K (f,,; = 24[GHz]), se confirma que el arreglo presenta un excelente desemperio
para angulos de elevacion iguales o menores a 6y = 50.33° en ambos tipos de polarizacion,
exhibiendo un maximo de 2 [dB] de pérdidas para una polarizacion circular izquierda, lo cual

equivale a una reflexion del 63% de la potencia incidente.

Por otro lado, en la banda de 36.5 [GHZz] la minima eficiencia de conversion se presenta en el
angulo de elevacion 6y = 30.41°, dada una onda incidente PCI; aqui las pérdidas alcanzan los

2.86 [dB], es decir, solo el 51.7% de la potencia logra reflejarse en la direccion deseada.

Si bien estos resultados en la banda superior pueden considerarse menos alentadores, caen dentro
del comportamiento esperado: recordando la expresion (1.5), la cual establece la distancia maxima
entre elementos previo a la aparicion de lobulos parasitos, el arreglo se disenné con un periodo para
una O, = 90° a 24 [GHz]. Al trabajar en frecuencias superiores, el dngulo miaximo de escaneo
permitido disminuye, siendo en el caso de 36.5[GHz] 0,4, = 30.82° de acuerdo con la
desigualdad (1.5). Comparando este valor con el dngulo de escaneo en donde se presentan las
mayores pérdidas, se puede notar que se trabajé en el limite permitido, lo cual explica la

degradacion en el desempeno del arreglo.

A pesar de que la segunda frecuencia de operacion presenta mayores pérdidas, estas pueden
tomarse por aceptables s1 se considera el aumento en ganancia producto de trabajar en la banda Ka.
Para ello, se calculo la ganancia de un arreglo con Ag;g = 10 [em] X 10 [cm], considerando de
nueva cuenta solo las pérdidas que pueden calcularse de manera teorica o cuyo resultado se obtiene

de las simulaciones realizadas: pérdidas de conversion y pérdidas de escaneo.
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Tabla 5.10. Ganancia estimada para un arreglo con Ag;g = 100 [cm?] en la banda de 24 [GHz]

0[]  Gmax(PCD)[AB]  Gpax(PCD[AB]  Gmax(PCD)[AB]  Gumax(PCD[dB]

50.33 25.276 25.155 25.215 25.09
35.26 27.441 27.436 27.492 27.436
27.5 27.12 27.166 27.212 27.225

0 28.621 28.621 28.621 28.621

fop2 = 36.5 [GHz] en reflexion normal
fopz = 36.5 [GHZz] con pendiente de fase

Tabla 5.11. Ganancia estimada para un arreglo con Ag;g = 100 [cm?] en la banda de 36.5 [GHZz]

80[°]  Gpax(PCD)[AB]  Gpay(PCD[AB]  Gpax(PCD)[dB]  Gpgy(PCI)[dB]

3041 30.41 29.187 29.864 29.5

22.31 31.44 31.381 31.273 31371

17.68 30.672 30.664 30.742 30.725
0 31.974 31.974 31.831 31.831

fop1 = 24 [GHZz] en reflexion normal

fop1 = 24 [GHZz] con pendiente de fase

De acuerdo con las Tablas 5.10 y 5.11, en ambas frecuencias de operacion 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 caracteristica de ganancia, con un minimo de 29.1 [dB].

5.5.  Conclusiones

e [Ln el presente capitulo se disené y simul6 un arreglo reflectivo reconfigurable de doble haz,

el cual consta de tres elementos tipo Espirafase: uno dedicado a la operacion a 24 [GHz] y

otros dos con funcionamiento en 36.5 [GHz]. Los desplazadores cuentan con la geometria

estudiada en el capitulo 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

1zquierda para los de 36.5 [GHz].



5.6.

1.

2.

La celda unitaria del arreglo en cuestion presentd buenas caracteristicas relacionadas a
pérdidas de nsercion y supresion de polarizacion cruzada: pérdidas menores a los 0.5 [dB]
en la banda inferior, y menores a 0.9 [dB] en la banda superior. Asi mismo, la supresion de
la onda no controlada se encontr6 siempre por debajo de los —18 [dB] en ambas
frecuencias de operacion. El valor de ambos parametros depende de la posicion de los

diodos en polarizacion directa de un desplazador de fase respecto al otro.

Los efectos debidos a la mterferencia se mitigaron por medio de la estricta definicion de
cada una de las bandas de operacion, logrado a partir de un analisis individual de los
elementos en funcién de su frecuencia de operacion. Esta disminucion en la interferencia se
ve reflejada en la buena independencia en el desplazamiento de fase. Pese a esto, atn se
visualizan comportamientos indeseables producto del acoplamiento mutuo entre elementos,
como lo es un desplazamiento en frecuencia de las curvas |Izo—poil v [Ix—po] al efectuarse

la rotacion electronica.

El porcentaje de ancho de banda en donde |Io_py;| = —1 [dB], fue del 27.98% en la
banda Ky del 5.7% en la banda Ka. Debido al desplazamiento en frecuencia, no fue posible

establecer un ancho de banda en donde [Iy_p,;| < —20 [dB]

Se analizo el desempeno del arreglo para dngulos de escaneo 8, de hasta 50.33° para la
banda inferior, y de 30.82° para la banda superior, logrando pérdidas de conversion
menores a los 3[dB] en todas las configuraciones simuladas. Asi pues, el arreglo, ademas de

ser de doble banda, exhibe un funcionamiento de polarizacion dual.
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6. CONCLUSIONES GENERALES

Este trabajo describe el procedimiento de disenio y simulaciéon que se llevo a cabo para la
caracterizacion de un arreglo reflectivo tipo Espirafase, empleando brazos con geometria de espiral
de Arquimedes, reconfigurable electronicamente por medio de diodos PIN y con operaciéon en las
bandas K/Ka, con frecuencias centrales en 24 y 36.5 [GHz]. Los desplazadores de fase son de 2
bits, resolucion lograda a partir de inicamente cuatro conmutadores por elemento. El arreglo de

doble banda presento las propiedades siguientes:

e Pérdidas de msercion menores a 0.5y 0.9 [dB] en la banda de 24 y 36.5[GHZ],
respectivamente. A su vez, supresion de la onda no controlada por debajo de los —18 [dB]
en las frecuencias centrales.

e 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 |Iy—_po;| = —1 [dB].

e Buena independencia en la operaciéon entre ambas bandas de frecuencia, registrindose
errores de fase maximos de 7.13° en 24 [GHz] y de 7.85° en 36.5 [GHZ].

e Funcionamiento en polarizacion dual en ambas frecuencias de operacion.

e Verificacion para angulos de elevacion de hasta 50.33° en la banda inferior, en donde las
pérdidas de conversion maximas fueron de 2 [dB].

e Verficacion para angulos de elevacion de hasta 30.41° en la banda superior, con pérdidas
de conversion maximas de 2.8 [dB].

¢ Ganancias maximas y minimas estimadas de 28.6 [dB] v 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 [cm?].

Asi mismo, se desarrollaron dos propuestas de AR. Para el disenio descrito en el capitulo 3 se

observo lo siguiente:

e Pérdidas de msercion menores a 0.5 [dB] debido a los diodos PIN, ademds de una buena
supresion de la onda no controlada, siempre por debajo de los —20 [dB].

e Ancho de banda del 10.8% (2.59 [GHz]) en donde [Tx_py;| < —20 [dB].
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e Lrrores de desplazamiento de fase maximos de 3°.

e (Capacidad de escaneco en ambas polarizaciones, derecha e izquierda, para dngulos de
elevacion de hasta 50.92°, con pérdidas de conversion menores a los 2.3 [dB].

e Ganancias miaxima y minima estimadas de 28.6 y 20.9 [dB] para un arreglo con superficie

de 100 [cm?].
Por otro lado, el arreglo presentado en el capitulo 4 exhibi6 el desempeno siguiente:

e Pérdidas de insercion inferiores a 0.5 [dB] y una supresion de la onda no controlada por

debajo de los —20 [dB].

e Ancho de banda del 17.64% (4.23 [GHz]) en donde |Ty_p,;| < —20 [dB].

e Lrrores de desplazamiento de fase maximos de 1.6°.

e C(Capacidad de escaneo en ambas polarizaciones, derecha e 1zquierda, para angulos de
elevacion de hasta 58.79°, con pérdidas de conversion maximas de 2.3 [dB].

¢ Ganancias maxima y minima estimadas de 28.6 y 24.1 [dB] para un arreglo con superficie

de 100 [cm?].

De esta manera, dados los resultados descritos en la presente tesis, se puede concluir que el objetivo
planteado se cumplié6 de manera satisfactoria: se valido el funcionamiento de un arreglo reflectivo
tipo Espirafase, de reconfiguracion electronica y con operacion en dos bandas de frecuencia. Si bien
aun existe mucho trabajo por delante con relacion al estudio de este tipo de dispositivos,
especialmente en su implementacion fisica debido a la complejidad de la red de polarizacion, los
resultados obtenidos auguran un buen futuro para este tipo de arreglos reflectivos y su perfilamiento
como una de las tecnologias clave en las comunicaciones inalimbricas, particularmente en las

satelitales.
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