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Introducción 

    Actualmente es posible observar un fuerte interés en la investigación de la tecnología de 

antenas de arreglos de fase para aplicaciones en telecomunicaciones y radar a frecuencias de 

microondas. Una alternativa para obtener arreglos de fase ligeros y de bajo costo es el desarrollo 

de arreglos reflectivos pasivos. Un arreglo reflectivo está compuesto por múltiples elementos 

reflectores que proveen una fase prediseñada para formar un haz enfocado, cuando es iluminado 

por un alimentador. Los arreglos reflectivos son fabricados sobre un sustrato dieléctrico plano 

utilizando la tecnología de circuito impreso y ofrecen la posibilidad del redireccionamiento del 

haz como en los arreglos de fase. El mecanismo de alimentación, tal y como en una antena de 

reflector, elimina la complejidad y las pérdidas de la red de alimentación usada en los arreglos 

planos, proporcionando así una mayor eficiencia. 

    Un aspecto importante en el diseño del arreglo reflectivo es el desarrollo de un modelo 

matemático para predecir con exactitud las características de radiación del arreglo. La mayoría 

de las investigaciones teóricas y experimentales de los arreglos de fase están basadas en el 

análisis de arreglos de dimensiones infinitas, en donde se emplea el teorema de Floquet para 

simplificar el análisis al trabajar con una sola celda periódica unitaria. Sin embargo, estos 

modelos y las aproximaciones empleadas en dichos análisis tienden a ser inapropiadas para los 

arreglos reflectivos prácticos de dimensiones medianas y pequeñas, sobre todo en el caso de un 

arreglo reflectivo cuyos elementos son distintamente configurados y por lo tanto, el elemento del 

arreglo reflectivo no puede considerarse como la celda periódica de la estructura. 

    En arreglos con un fuerte acoplamiento electromagnético, el comportamiento de los elementos 

en el borde del arreglo difiere del comportamiento obtenido mediante el modelo del arreglo 

infinito. En el caso de los arreglos finitos, las características de reflexión de los elementos del 

borde dependen de su posición relativa en el arreglo. Como consecuencia del truncamiento de la 

estructura periódica infinita, las distribuciones del campo en cada elemento son diferentes y es 

necesario entonces considerar el problema en su totalidad al calcular los campos individuales en 

cada elemento del arreglo. 

    Con base en lo anterior, se plantean los objetivos del presente trabajo: 
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 El desarrollo del modelo matemático que permita analizar numéricamente la dispersión 

de las ondas electromagnéticas incidentes sobre el arreglo periódico, tomando en 

consideración el fuerte acoplamiento mutuo entre los elementos distintamente 

configurados del arreglo de extensión finita. 

 El desarrollo del modelo matemático, en conjunto con los modelos del arreglo periódico 

infinito, que permita la optimización de los arreglos de fase para asegurar un amplio 

sector de exploración, bajas pérdidas de inserción, una elevada eficiencia de la apertura 

y una alta ganancia. 

 La verificación experimental del modelo matemático desarrollado mediante la 

construcción de antenas de dimensiones pequeñas. 

   La presente tesis está dividida en cuatro capítulos. En el primer capítulo se analiza el estado del 

arte de los arreglos reflectivos y de los métodos de análisis electromagnéticos. En el segundo 

capítulo se presenta el desarrollo del modelo matemático del arreglo reflectivo finito, basado en 

aperturas anulares con "stubs" (secciones de línea de transmisión terminadas en circuito abierto o 

corto) controlados por diodos p-i-n. En el tercer capítulo se presentan las características de 

radiación de los arreglos reflectivos diseñados a partir de la optimización del elemento del 

arreglo. En el cuarto capítulo se presenta la verificación experimental del modelo matemático 

desarrollado y finalmente se presentan las conclusiones de este trabajo. 
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Resumen 

     En este trabajo se presenta el análisis electrodinámico de arreglos reflectivos finitos basados 

en aperturas anulares con stubs, controlados por diodos p-i-n. Se desarrolló un modelo 

matemático para predecir las características de exploración del arreglo reflectivo finito de 

aperturas anulares con stubs, considerando pantallas conductoras infinitesimalmente delgadas. El 

modelo matemático desarrollado toma en consideración el acoplamiento mutuo entre los 

elementos distintamente configurados del arreglo reflectivo. Se calcularon las características de 

radiación del arreglo reflectivo de 289 elementos de geometría optimizada. De acuerdo con las 

características simuladas, el arreglo optimizado mostró un eficiente redireccionamiento de la 

onda incidente para ángulos de elevación de hasta 30 grados con una eficiencia de la apertura 

mayor a 0.22. Las características obtenidas con el modelo del arreglo finito desarrollado fueron 

comparadas con las características calculadas con el modelo del arreglo infinito. Como resultado, 

se probó que el modelo matemático del arreglo infinito puede predecir el posible sector de 

exploración del arreglo, mientras que el modelo matemático del arreglo finito es necesario para 

obtener las características de radiación del arreglo. La verificación experimental del modelo 

matemático desarrollado fue llevada a cabo mediante la construcción de arreglos reflectivos de 

dimensiones pequeñas, configurados para redireccionar el lóbulo principal en las direcciones 

determinadas por distintos ángulos de elevación. Los resultados obtenidos de las simulaciones 

presentan una buena coincidencia con los datos experimentales. 
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Abstract 

    This work presents the electromagnetic analysis for the finite reflectarray based on ring slot 

resonators with stubs controlled by p-i-n diodes. A full-wave mathematical model was developed 

to analyze the radiation characteristics of a finite reflectarray based on ring slot resonators with 

stubs perforated in an infinite perfectly conductive plane of negligible thickness. The developed 

mathematical model takes into account the electromagnetic coupling between the differently 

configured reflectarray elements. The scanning characteristics of the finite 289-element reflect-

array with optimized elements were calculated. According to the simulated characteristics, the 

optimized reflectarray provides electronic scanning in the XOZ-plane for elevation angles up to 

30 degrees with a total aperture efficiency better than 0.22. The characteristics obtained with the 

developed mathematical model were compared with the simulated characteristics obtained with 

the mathematical model of the infinite array. As a result, it was proven that the infinite 

mathematical model is able to predict the possible scanning sector of the array, meanwhile the 

mathematical model of the finite array is necessary to obtain the radiation characteristics of the 

array. To validate experimentally the developed mathematical model, small-sized finite 

reflectarrays configured to form the main lobe in the direction determined by different reflection 

elevation angles were fabricated. Good coincidence between calculated and measured results was 

observed. 
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Capítulo 1 

 

Estado del Arte de los Arreglos Reflectivos 

 

1.1 Introducción 

 

    En los últimos años se ha observado un creciente interés en la investigación de arreglos de fase 

ligeros y de bajo costo para aplicaciones de telecomunicaciones y radar a frecuencias de 

microondas. Los arreglos de fase activos pueden lograr la exploración del espacio circundante en 

un amplio sector de ángulos, sin embargo, se vuelven incosteables debido al complicado sistema 

de distribución y a los costosos módulos de amplificación. 

    Un método prometedor para obtener arreglos de fase de bajo costo y diseño simple es el 

desarrollo de arreglos reflectivos pasivos planos operando a frecuencias de ondas milimétricas. 

En estas frecuencias debe ponerse especial atención en la reducción de las pérdidas de inserción 

del arreglo de fase pasivo. Por lo tanto, debe realizarse una cuidadosa selección de la estructura 

del arreglo reflectivo. 

 

1.2. |El arreglo reflectivo 

 

    Un arreglo reflectivo típico de microcinta consiste de múltiples elementos reflectivos 

colocados sobre una superficie plana y de una antena alimentadora, como se muestra en la Fig. 

1.1 (a). La antena alimentadora ilumina a los elementos de arreglo reflectivo, los cuales 

introducen un desplazamiento de fase requerido en la onda reflejada para redirigirla en la 

dirección deseada, tal y como se ilustra en la Fig. 1.1 (b). Esta operación es similar a la del 

reflector parabólico que utiliza su superficie curva para formar un frente de onda plano cuando 

una antena alimentadora es colocada en su foco.  
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Figura 1.1: (a) Geometría del arreglo reflectivo y (b) formación del frente de onda plano. 

 

    Los arreglos reflectivos combinan algunas de las características más importantes de la antena 

de reflector parabólico tradicional y de la tecnología del arreglo de fase. Una ventaja del arreglo 

reflectivo sobre el arreglo de fase convencional es la ausencia de circuitos divisores de potencia, 

obteniéndose así bajas pérdidas de inserción. Tampoco es necesaria la complicada red de 

distribución de altas pérdidas, ni los costosos módulos de transmisión/recepción (T/R) del arreglo 

de fase. De las ventajas del arreglo reflectivo en comparación con el reflector parabólico, se 

pueden mencionar las siguientes [1]: La superficie plana del arreglo reflectivo permite un 

mecanismo de despliegue mucho más simple sobre un vehículo espacial, agregando muy poco 

peso y volumen a la estructura total. Por otra parte, el haz principal del arreglo reflectivo puede 

ser redireccionado en un sector más amplio del espacio circundante. Otra ventaja es la alta 

confiabilidad que presenta el arreglo reflectivo, ya que el mal funcionamiento de algunos 

elementos no representará un impacto significativo en el desempeño de la antena con miles de 

elementos, debido al aislamiento entre ellos. Además, el costo de fabricación del arreglo 

reflectivo de microcinta, cuando es producido en grandes cantidades, resulta ser bajo, ya que 

puede emplearse un proceso de ataque químico simple y económico para su fabricación. 
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    Se han desarrollado diferentes métodos de defasamiento para los elementos del  arreglo 

reflectivo. Como resultado, se han implementado arreglos reflectivos usando parches de 

microcinta con stubs de diversas longitudes [2-4] (Fig. 1.2 (a)). Sin embargo, se sabe que el nivel 

de polarización cruzada se degrada debido a la radiación espuria producida por los stubs. 

     

    Otra técnica es utilizar dipolos impresos de tamaño variable [5], (Fig. 1.2 (b)), y parches de 

microcinta de distintas dimensiones [6], (Fig. 1.2 (c)). En estos casos, el arreglo reflectivo es más 

sensible a las tolerancias de fabricación y a las variaciones en la frecuencia, debido al súbito 

comportamiento del desplazamiento de fase en términos de la dimensión del elemento y de la 

frecuencia. 

     

    Un método alternativo consiste en la implementación de un arreglo reflectivo con elementos 

idénticos que presentan diversas rotaciones angulares [7,8], (Fig. 1.2 (d)). En este método, el 

desplazamiento de fase introducido en la onda reflejada es determinado únicamente por la 

posición angular del elemento reflectivo. La rotación mecánica de este elemento da lugar a un 

desplazamiento de fase adicional introducido en la onda reflejada. Estos arreglos presentan un 

mejor desempeño en términos del nivel de la polarización cruzada y de los lóbulos laterales que 

los métodos anteriores.         

 

    Desafortunadamente, la velocidad de la rotación mecánica no es suficiente para una amplia 

gama de usos. Por lo tanto, se propuso una simulación electrónica de la rotación mecánica dando 

como resultado el arreglo reflectivo espirafase [9]. 

     

    Con el uso del principio espirafase es posible obtener arreglos reflectivos de exploración 

rápida. La principal ventaja del arreglo reflectivo espirafase consiste en el hecho de que el 

elemento reflectivo se combina naturalmente con el desplazador de fase. Consecuentemente, se 

evita el uso de los desplazadores de fase reflectivos convencionales basados en líneas de 

transmisión de baja impedancia y altas pérdidas. 
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Figura 1.2: Elementos del arreglo reflectivo: (a) parches de microcinta con stubs de diversas longitudes, 

(b) dipolos impresos de tamaño variable, (c) parches de microcinta de distintas dimensiones y (d) 

elementos idénticos con diversas rotaciones angulares. 

 

    Inicialmente, esta técnica fue propuesta para el arreglo espirafase basado en dipolos de media 

onda [10] y en elementos espirales [11]. Sin embargo, los arreglos espirafase basados en 

elementos espirales no son capaces de asegurar la transformación óptima de las impedancias del 

diodo p-i-n, ni de lograr una amplia banda de operación. Como resultado, el nivel de la 

polarización cruzada se incrementa rápidamente y el elemento trabaja en una banda de 

frecuencias relativamente estrecha. 

     

    Más adelante, fue propuesto y analizado un arreglo reflectivo tipo espirafase con elementos 

basados en resonadores de apertura anular con stubs [12]. Fue comprobado que este tipo de 

elementos asegura la transformación óptima de las impedancias del diodo p-i-n, dando como 

resultado la supresión de las pérdidas de inserción en los diodos. En un trabajo reciente, una 

tecnología especial fue propuesta [13] para fabricar los circuitos de polarización de bajas 

pérdidas para este tipo de elementos. 

 

    No obstante, el progreso en el proceso de diseño depende en gran medida del modelo 

matemático utilizado para predecir y optimizar los parámetros del arreglo reflectivo. De esta 

forma, es necesario desarrollar un modelo matemático adecuado para reducir el tiempo y el costo 

necesario en el proceso de diseño. Para desarrollar el modelo matemático adecuado debe 

considerarse el siguiente hecho básico: El fuerte acoplamiento electromagnético que existe entre 
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los elementos de arreglo tiene un impacto considerable en las características del arreglo. Por lo 

tanto, la interacción electromagnética debe considerarse para predecir el comportamiento del 

arreglo reflectivo. 

     

    Una de las técnicas eficaces que toma en consideración el acoplamiento mutuo en grandes 

arreglos es el método del arreglo periódico infinito. Según este método, la ventaja de la 

periodicidad es explotada y solamente es analizada una celda periódica unitaria. Sin embargo, en 

un arreglo reflectivo, cada elemento es reconfigurado para introducir el desplazamiento de fase 

requerido en la onda reflejada. Por lo tanto, el elemento del arreglo reflectivo no puede 

considerarse como la celda periódica de la estructura. 

    

    El modelo matemático desarrollado en [14] considera el acoplamiento electromagnético entre 

los elementos distintamente configurados en un arreglo reflectivo periódico infinito. Con este 

modelo es posible calcular los parámetros del arreglo reflectivo infinito para diversos ángulos de 

exploración, considerando el acoplamiento mutuo en un ambiente de elementos adyacentes 

distintamente configurados. El modelo del arreglo infinito puede utilizarse para la optimización 

inicial del elemento del arreglo reflectivo, ya que no requiere de considerable tiempo de 

procesamiento. Sin embargo, este modelo no puede predecir los efectos en el borde del arreglo, 

ya que está enfocado en un arreglo infinito. Además, el modelo del arreglo infinito no puede 

estimar con exactitud algunas de las características importantes de los arreglos finitos prácticos 

como son: el patrón de radiación, la ganancia, el ancho del haz y los niveles de los lóbulos 

laterales y de los lóbulos de difracción. Entonces, es necesario desarrollar un modelo matemático 

apropiado que analice estas características. Aunque este modelo requiere de un considerable 

tiempo de procesamiento y es inadecuado para el proceso de optimización, es extremadamente 

útil en la etapa final del diseño. 

 

1.3. Métodos de análisis electromagnéticos 

 

    Para desarrollar el modelo matemático del arreglo reflectivo finito, es necesario seleccionar 

adecuadamente el método de análisis electromagnético. Existen diversas técnicas como: el 



10 

 

Método de Diferencias Finitas en el Dominio del Tiempo, el Método de Elemento Finito y el 

Método de Momentos, entre otras. 

     

    El Método de Diferencias Finitas en el Dominio del Tiempo [15,16] está basado en la 

aproximación de las ecuaciones de Maxwell mediante ecuaciones en diferencias. El algoritmo 

basado en este método es muy flexible y fácil de implementar, debido a que no requiere de la 

formulación de ecuaciones integrales. Además, pueden tratarse problemas de dispersión 

relativamente complejos sin la necesidad de técnicas de inversión matricial. El método es 

conceptualmente simple de implementar en estructuras complicadas, conductoras o dieléctricas, 

no homogéneas. Sin embargo, una de las desventajas del método es que su exactitud y 

estabilidad dependen de la malla utilizada en la discretización del objeto. Además, el tiempo de 

ejecución del programa puede ser muy grande dependiendo de la geometría de la estructura [17]. 

     

    El Método de Elemento Finito [18] es utilizado principalmente en la solución de problemas de 

frontera gobernadas por ecuaciones diferenciales. Esta técnica discretiza la región, sobre la cual 

están definidas las ecuaciones diferenciales, en formas geométricas simples denominadas 

elementos finitos. Las propiedades materiales y las relaciones que gobiernan a dichos elementos 

se expresan en función de los valores desconocidos en los nodos de los elementos [19]. A pesar 

de que representa una técnica numérica poderosa para tratar problemas que involucran 

geometrías complejas y medios no homogéneos, las principales desventajas de este método son 

el tiempo requerido para el análisis y la dificultad de su implementación en problemas de 

dispersión en regiones abiertas [17]. 

     

    El Método de Momentos [20] es un procedimiento general para resolver ecuaciones 

diferenciales e integrales. Este método aplica técnicas residuales ponderadas para reducir una 

ecuación integral a una ecuación matricial. La solución de la ecuación matricial normalmente se 

lleva a cabo mediante técnicas de inversión, de eliminación o iterativas. El método se ha aplicado 

con éxito a un gran variedad de problemas electromagnéticos tales como radiación de elementos 

y arreglos, problemas de dispersión y patrones de radiación de antenas, entre otros. Inclusive, ha 

sido aplicado a problemas de regiones cerradas, como guías de onda y cavidades, con buenos 
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resultados. Además, los tiempos de procesamiento para el análisis son relativamente bajos. Cabe 

mencionar que este método presenta una aplicación limitada en problemas de radiación y 

dispersión de estructuras de grandes dimensiones eléctricas. Esto debido al excesivo costo de 

almacenaje, inversión y cómputo de matrices de gran tamaño [17]. 

     

    Con base en la descripción de los métodos mencionados, se observa que el Método de 

Momentos es la técnica numérica más adecuada para resolver el problema de las condiciones de 

frontera del arreglo reflectivo de dimensiones finitas. 

    

    Entonces, se definen los objetivos de este trabajo de investigación: 

 

 El desarrollo del modelo matemático que permita analizar numéricamente la dispersión de 

las ondas electromagnéticas incidentes sobre el arreglo periódico, tomando en 

consideración el fuerte acoplamiento mutuo entre los elementos distintamente configurados 

del arreglo de extensión finita. 

 El desarrollo del modelo matemático que, en conjunto con el modelo del arreglo infinito 

previamente desarrollado [14], permita la optimización de los arreglos de fase para 

asegurar un amplio sector de exploración, bajas pérdidas de inserción, una elevada 

eficiencia de la apertura y una alta ganancia. 

 La verificación experimental del modelo matemático desarrollado mediante la construcción 

de antenas de dimensiones pequeñas. 

 

    Con base en los objetivos anteriores, la metodología a seguir es la siguiente: 

 

1. Debido a que entre los elementos del arreglo existe una fuerte interacción electromagnética, el 

modelo matemático adecuado se construirá basándose en la teoría electromagnética. 

 

2. Al tratarse de una estructura de dimensión finita, es necesario considerar el problema en su 

totalidad al resolver los campos individuales en cada elemento, formulando las ecuaciones 

integrales que relacionen las componentes de los campos sobre el arreglo. 
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3. La solución a dichas ecuaciones integrales será tratada mediante la formulación del Método de 

Momentos en el dominio espectral, el cual permite reducir una ecuación integral a un sistema de 

ecuaciones lineales de dominio finito que puede ser resuelto numéricamente. 

 

4. Obtención de las características de exploración del arreglo optimizado mediante la 

programación del modelo matemático desarrollado. 

 

5. Comparación de los resultados del arreglo finito con los resultados obtenidos del arreglo 

infinito para comprobar el modelo matemático desarrollado. 

 

6. Construcción de arreglos reflectivos de dimensiones pequeñas para validar el modelo 

matemático desarrollado. 

 

1.4.        Conclusiones 

 

1. A la fecha existe un gran interés en la investigación y desarrollo de arreglos de fase de bajo 

costo y diseño simple, para aplicaciones de radar y telecomunicaciones. 

 

2. Una alternativa atractiva para obtener este tipo de arreglos de fase es el desarrollo de arreglos 

reflectivos pasivos planos operando a frecuencias de microondas. 

 

3. Los arreglos reflectivos tipo espirafase, basados en aperturas anulares con stubs, representan 

una técnica efectiva de desplazamiento de fase que ofrece un buen desempeño. 

 

4. Con el modelo del arreglo infinito es posible calcular los parámetros del arreglo reflectivo para 

diversos ángulos de exploración, además de optimizar la geometría del elemento del arreglo. Sin 

embargo, este modelo no puede predecir los efectos en el borde del arreglo ni puede estimar con 

exactitud algunas de las características importantes de los arreglos finitos prácticos como: el 

patrón de radiación, la ganancia, el ancho del haz, los niveles de los lóbulos laterales, etc. 
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5. Por lo tanto, se propone el desarrollo de un modelo matemático adecuado que analice las 

características de dispersión del arreglo reflectivo de dimensiones finitas. 

 

6. Con base en la descripción de las ventajas y desventajas de diferentes métodos de análisis 

electromagnéticos, se empleará el Método de Momentos en el dominio espectral para resolver las 

ecuaciones integrales obtenidas a partir de la formulación de las condiciones de frontera del 

arreglo reflectivo finito. 
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Capítulo 2 

 

Desarrollo del Modelo Matemático para el Arreglo 

Reflectivo Finito basado en Aperturas Anulares con 

Stubs 

 

2.1. Introducción 

 

    La propuesta de desarrollar el modelo matemático para el arreglo reflectivo finito basado en 

aperturas anulares con stubs, tiene como propósito el estimar las características de exploración 

del arreglo. 

       Este modelo permitirá el análisis numérico de la dispersión de las ondas electromagnéticas 

incidentes sobre el arreglo reflectivo, tomando en consideración el fuerte acoplamiento mutuo 

entre los elementos distintamente configurados del arreglo de dimensión finita. Con la 

optimización de los arreglos reflectivos se buscará asegurar un amplio sector de exploración, un 

gran ancho de banda y un alto coeficiente de conversión. 

        Debido a que entre los elementos del arreglo existe una fuerte interacción electromagnética, 

el modelo matemático se construirá basándose en la teoría electromagnética. Para el caso del 

análisis electrodinámico del arreglo reflectivo, al tratarse de una estructura de extensión finita, es 

necesario considerar el problema en su totalidad al resolver los campos individuales en cada 

elemento, formulando las ecuaciones integrales que relacionen las componentes de los campos 

sobre el arreglo. 

        La solución a dichas ecuaciones integrales será tratada mediante la formulación del Método 

de Momentos en el dominio espectral, el cual permite reducir una ecuación integral a un sistema 

de ecuaciones lineales de dominio finito que puede ser resuelto numéricamente por medios 

directos o iterativos. 
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2.2. Principio de operación del arreglo reflectivo 

 

    El arreglo reflectivo se muestra en la Fig. 2.1(a). Este arreglo reflectivo consiste de múltiples 

elementos de apertura colocados en los nodos de una malla rectangular de periodicidad 

invariable bx y by a lo largo de las direcciones x y y, respectivamente, y situados a una distancia d 

sobre una pantalla de metal. 

     

    La geometría del elemento desplazador se muestra en la Fig. 2.1(b). Este elemento contiene un 

resonador de apertura anular A con ocho stubs radiales inductivos (s₁, s₂, s₃,..., s₈). Los radios 

interno y externo de la apertura anular son r₁ y r₂, respectivamente. El ángulo entre dos stubs 

adyacentes es 45°. La longitud y el grosor de los stubs radiales son ls y hs, respectivamente. Los 

diodos p-i-n de control (d₁, d₂, d₃,..., d₈) son conectados en paralelo con los stubs radiales. En 

cualquier instante, dos de los stubs, cuya diferencia en posición angular sea de 180°, contienen 

diodos apagados; entretanto, los otros seis stubs contienen diodos encendidos. 

     

    Asuma que una onda de polarización circular de frecuencia ω se propaga hacia el arreglo en la 

dirección negativa de z. En este análisis se considera la variación armónica en el tiempo e 
jωt

 y 

por simplicidad se suprime en la notación. El vector del campo eléctrico de la onda incidente 

puede escribirse como:      

(2.1) 

 

donde E₀ es la magnitud compleja de la onda incidente, ax y ay son los vectores unitarios en las 

direcciones x y y, respectivamente, k₀=ω√(ε₀μ₀) es el número de onda, ε₀ y μ₀ son la 

permitividad y la permeabilidad del espacio libre, respectivamente, y j=√(-1). 

 

    Inicialmente, los stubs con los diodos apagados s₂ y s₆ se sitúan paralelos al eje UU´ mientras 

que el resto de los stubs contienen diodos encendidos. Este elemento del arreglo provee dos 

diferentes coeficientes de reflexión, Γ∥ y Γ⊥, para las dos ondas de polarización lineal con              
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Figura 2.1: (a) Arreglo reflectivo basado en aperturas anulares con stubs y (b) elemento del arreglo 

reflectivo. 

 

vectores del campo eléctrico paralelo y ortogonal al eje UU´, respectivamente. 

 

    El campo eléctrico de la onda reflejada puede ser expresado como la suma de dos ondas de 

polarización circular que se propagan en la dirección positiva de z [1]: 

 

(2.2) 

donde γ es el ángulo entre el eje UU´ y el eje x. 

     

    El primer término de la suma en (2.2) es una onda de polarización circular con la misma 

dirección de rotación que el vector Ei. La fase de esta onda depende de la posición angular γ de 

los stubs con los diodos apagados. Este término será llamado la "onda controlada". El segundo 

término es una onda de polarización circular con la dirección de rotación opuesta al vector Ei. La 

fase de esta onda no depende de la posición angular de los stubs con los diodos apagados. Este 

término será llamado la "onda no controlada". Entonces, cuando la siguiente condición se 

cumple: 
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 (2.3) 

 

la onda no controlada es suprimida y es posible controlar la fase de la onda reflejada de 

polarización circular. Las ecuaciones (2.2) y (2.3) expresan el principio de polarización de 

cambio de fase [2]. De acuerdo con este principio, la variación de la posición angular de los 

stubs con los diodos apagados por un ángulo γ conduce a un desplazamiento de fase de 2γ en la 

onda reflejada de polarización circular. 

 

    La componente de polarización lineal de la onda incidente (2.1) paralela al eje UU´ no excita 

un campo electromagnético considerable en los stubs s₂ y s₆. Los otros stubs (s₁, s₃, s₄, s₅, s₇, s₈) 

están en corto circuito por los diodos encendidos. Por lo tanto, para esta componente de la onda 

incidente, el arreglo reflectivo es equivalente a la superficie selectiva de frecuencia (SSF) basada 

en resonadores de aperturas anulares situada sobre el plano de metal. Cuando el perímetro del 

resonador de apertura anular es aproximadamente igual a la longitud de onda λ, ocurre una 

resonancia en paralelo. Esta SSF es transparente a la componente de la onda incidente paralela al 

eje UU´. Sin embargo, con la pantalla de metal situada a una distancia λ/4, la componente 

paralela es reflejada por el arreglo con un coeficiente de reflexión Γ∥ aproximadamente igual a 1 

en la frecuencia de la resonancia en paralelo. 

 

    Por otro lado, los stubs s₂ y s₆ son excitados por la componente de polarización lineal de la 

onda incidente ortogonal al eje UU´. El circuito equivalente para este caso es un circuito 

resonante serie formado por la capacitancia de los diodos apagados y la inductancia de la parte 

exterior de metal del resonador de aperturas anulares. A la frecuencia de resonancia, la 

componente ortogonal de la onda incidente es reflejada por el arreglo con un coeficiente de 

reflexión Γ⊥ aproximadamente igual a -1. Por lo tanto, un desplazamiento de fase diferencial de 

180° aparece entre las componentes ortogonales de la onda reflejada produciendo un 

desplazamiento de fase de 2γ en la onda reflejada de polarización circular. Por consiguiente, se 

puede introducir un desplazamiento de fase de 0°, 90°, 180°  ó 270°  en la onda reflejada de 

polarización circular al apagar los diodos en los stubs (s₁, s₅), (s₂, s₆), (s₃, s₇) o (s₄, s₈), 
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respectivamente. Así, el arreglo reflectivo puede ser considerado como un desplazador de fase de 

dos bits que controla la fase de la onda reflejada. 

 

    Si consideramos una posición angular uniforme de los stubs "excitados" (stubs con diodos 

apagados), el arreglo reflectivo infinito puede analizarse como una estructura periódica usando el 

teorema de Floquet. De esta forma, el elemento del arreglo reflectivo puede ser considerado 

como una celda unitaria de esta estructura periódica. Para este caso, un cambio de fase constante 

se introduce en la onda reflejada. La onda plana incidente de polarización circular es reflejada en 

la dirección determinada por el ángulo de reflexión especular natural. 

 

   Ahora, asumiendo que una onda plana de polarización circular, que incide normalmente al 

arreglo, debe reflejarse en la dirección determinada por el ángulo de elevación θ₀ y el ángulo de 

acimut φ₀. Para este caso, dos elementos del arreglo deben proporcionar desplazamientos de fase 

progresivos ψx y ψy en la onda reflejada en las direcciones x y y, respectivamente. Estos 

desplazamientos de fase pueden calcularse como: 

     

(2.4) 

    Entonces, la diferencia entre las posiciones angulares de los stubs excitados para dos 

elementos del arreglo en las direcciones x y y (Δγx y Δγy, respectivamente) deben establecerse 

como: 

(2.5) 

 

    Sin embargo, las posiciones angulares reales de los stubs excitados en los elementos deben 

corregirse tomando en consideración los valores discretos de los elementos desplazadores de fase 

digitales. 

 

    Las posiciones angulares no uniformes de los stubs excitados a lo largo del arreglo destruyen 

la periodicidad. No obstante, este arreglo puede analizarse como una estructura periódica con 

una celda "grande" que contiene Nx y Ny elementos del arreglo en las direcciones x y y, 

respectivamente, cuando esta celda grande se repite periódicamente en las direcciones x y y. 
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Tomando en consideración la naturaleza digital de los elementos desplazadores de fase, la 

diferencia entre las posiciones angulares de los stubs excitados para dos elementos del arreglo en 

las direcciones x y y debe establecerse como: 

 

(2.6) 

 

donde 2Mx y 2My son las fases introducidas por la celda grande de NxNy elementos, a lo largo de 

las direcciones x y y, respectivamente. 

 

     Por citar un ejemplo, el arreglo reflectivo configurado para introducir un cambio de fase 

linealmente distribuido de 90° por elemento en la dirección x y de 180° por elemento en la 

dirección y se muestra en la Fig. 2.2. Para este caso, la celda periódica contiene ocho elementos 

(Nx=4; Ny=2; Mx=My=1) y esta celda grande se repite periódicamente en las direcciones x y y. 

 

     De esta forma, el arreglo reflectivo infinito puede analizarse como una estructura periódica 

infinita usando el teorema de Floquet. Según el teorema de Floquet, el campo electromagnético 

sobre el arreglo reflectivo se representa como una suma de modos Floquet u ondas planas. La 

condición (2.6) asegura que dos de los modos Floquet son ondas planas que viajan en la 

dirección determinada por el ángulo de elevación θ₀ y el ángulo de acimut φ₀. Entonces, el 

arreglo reflectivo puede ser considerado como un convertidor multimodal que transforma una 

onda plana, normalmente incidente de polarización circular, en una onda plana reflejada que se 

propaga en una dirección deseada. 

 

    La eficiencia de esta conversión es afectada principalmente por tres factores. La onda plana 

incidente de polarización circular no sólo se convierte en la onda plana reflejada que viaja en la 

dirección deseada, sino que se convierte parcialmente en ondas planas reflejadas que se propagan 

en direcciones no deseadas. También, las pérdidas de inserción en los diodos p-i-n conducen a la 

dispersión parcial de la onda incidente. Finalmente, los desplazadores de fase digitales producen 

errores de fase que reducen la conversión. 
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Figura 2.2: Arreglo reflectivo con celda periódica grande que contiene 8 elementos del arreglo. Los stubs 

excitados se muestran en negro. 

     

    Para medir la eficiencia de la conversión de los modos del arreglo reflectivo infinito, es 

posible definir un coeficiente de conversión. Este coeficiente de conversión LC puede calcularse 

como la relación entre la densidad de potencia de la onda plana reflejada, que viaja en la 

dirección deseada, y la densidad de potencia de la onda plana incidente de polarización circular: 

 

(2.7) 

 

donde A₁ y Y₁ son la magnitud y la admitancia del modo Floquet incidente, Ym es la admitancia 

modal Floquet, Rm es la magnitud del modo Floquet reflejado y m₁ y m₂ son los índices de los 

dos modos Floquet reflejados (uno TE y otro TM) que se propagan en la dirección deseada. El 

modelo matemático para el arreglo infinito, considerando una celda grande, antes mencionado 

fue desarrollado en [3]. 
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    Con este modelo matemático es posible llevar a cabo la predicción de las características de 

exploración del arreglo reflectivo infinito. Sin embargo, al igual que la mayoría de las 

investigaciones teóricas y experimentales de arreglos reflectivos, se enfoca en el análisis de un 

arreglo infinito. No obstante, estos modelos y las aproximaciones involucradas en dichos análisis 

tienden a ser inexactos para arreglos reflectivos finitos prácticos de tamaño pequeño y mediano. 

 

    En arreglos con un fuerte acoplamiento electromagnético, el comportamiento de los elementos 

en el borde del arreglo difiere del comportamiento predicho por el modelo del arreglo infinito. 

En el caso de arreglos finitos, las características de reflexión de los elementos en el borde 

dependen de su posición relativa en el arreglo [4]. De tal forma que las distribuciones del campo 

en cada elemento son diferentes, como consecuencia del truncamiento de la estructura periódica 

infinita. Por consiguiente, es necesario considerar el problema completo al calcular los campos 

individuales en cada elemento del arreglo. Por lo tanto, se ha desarrollado un modelo matemático 

para predecir las características de radiación del arreglo reflectivo finito, basado en resonadores 

de aperturas anulares con stubs radiales controlados por diodos p-i-n. 

 

2.3. Modelo matemático para el arreglo reflectivo finito 

 

    Considere un arreglo reflectivo finito de elementos con la geometría previamente descrita 

(Fig. 2.3). Los elementos de este arreglo reflectivo son perforados en un plano conductor infinito, 

de espesor despreciable, situado a una distancia d sobre de una pantalla de metal. 

 

    El arreglo reflectivo finito contiene M=KxKy elementos, donde Kx es el número de elementos 

en la dirección x y Ky el número de elementos en la dirección y. Un alimentador tipo corneta, de 

diámetro Dh y longitud Lh, situado a una altura hf sobre el centro del arreglo, es utilizado para 

formar la onda incidente de polarización circular que excitará a los elementos del arreglo. 

 

    Para simplificar el análisis, el arreglo reflectivo finito es dividido en dos regiones: región I, la 

cual es la región del espacio libre (z>0) y región II, la cual es el espacio entre el plano conductor 

infinito y la pantalla de metal (-d≤ z<0). 
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    Asumiendo que una onda esférica generada por el alimentador viaja hacia el arreglo finito, 

entonces dicha onda excita el campo eléctrico tangencial Eτ en los elementos. El campo eléctrico 

tangencial desconocido, Eτ , puede representarse como: 

(2.8) 

 

donde Eτ 
sd

 es el campo eléctrico tangencial que aparece considerando que la onda incidente 

excita el arreglo reflectivo sin diodos, mientras que Eτ 
cd

 es el campo eléctrico tangencial que 

existe debido a las corrientes eléctricas que fluyen a través de los diodos. 

 

    De acuerdo con los teoremas de equivalencia y de la imagen, aplicados en la región I, el 

campo electromagnético reflejado en el punto de observación Q(R₀,θ₀,φ₀), en la zona lejana, 

puede calcularse como la suma de dos componentes. La primera componente es el campo 

electromagnético radiado por la imagen del alimentador. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 2.3: Geometría del arreglo reflectivo finito. 
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    La segunda componente es producida por el campo eléctrico tangencial  Eτ  excitado en los 

elementos. Esta componente puede calcularse como la radiación de las corrientes magnéticas 

superficiales equivalentes situadas en el plano z=0. La densidad de corriente magnética 

superficial equivalente M


puede representarse en términos del campo eléctrico tangencial Eτ 

como sigue: 

 

 (2.9) 

donde M
sd

 y M
cd

 son las densidades de corriente magnética superficial correspondientes a los 

campos eléctricos tangenciales desconocidos Eτ 
sd

 y  Eτ 
cd

 , respectivamente. Por consiguiente, es 

necesario calcular el campo eléctrico tangencial Eτ con el propósito de obtener el campo 

electromagnético reflejado en cualquier punto en la zona lejana. 

 

2.3.1. Ecuación integro-diferencial para el campo eléctrico tangencial desconocido Eτ 
sd

 

 

    El campo eléctrico tangencial Eτ 
sd

 para un total de M elementos puede expresarse como sigue: 

 

 (2.10) 

donde Eτ 
sd

 m es el campo eléctrico tangencial desconocido en la apertura del m-ésimo elemento. 

 

    Aplicando el principio de equivalencia, el campo eléctrico tangencial desconocido en el m-

ésimo elemento es reemplazado por una corriente magnética superficial equivalente sobre el 

plano conductor. La densidad de corriente magnética superficial total puede definirse como: 

 

 (2.11) 

 

   La ecuación integro-diferencial con respecto al campo eléctrico tangencial desconocido puede 

obtenerse al aplicar la condición de continuidad para el campo magnético tangencial sobre las 

aperturas de los M elementos en el plano z=0: 

 

 (2.12) 
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donde Hτ
I
(x,y) y Hτ

II
(x,y) son los campos magnéticos tangenciales en el plano z=0 en la región I 

y la región II, respectivamente. El principio de equivalencia es usado para calcular Hτ
I
 y Hτ

II
. 

 

    Usando el principio de la imagen en la región I, el plano conductor puede ser removido. Como 

resultado, las densidades de corriente magnética equivalente se duplican (Fig. 2.4). El principio 

de la imagen debe aplicarse al alimentador, introduciendo una imagen del alimentador debajo del 

plano conductor. 

 

    De esta forma, el campo magnético en la región I es el resultado de la suma de tres 

componentes: 

 

(2.13) 

 

 

 

     

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 2.4: Densidades de corriente magnética equivalente en la región I. 
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donde H
inc

 es el campo magnético producido por el alimentador, H
imagen

 es el campo magnético 

producido por la imagen del alimentador y H
rad

 es el campo magnético producido por la 

radiación de las densidades de corriente magnética equivalente. 

    

    El campo magnético H
rad

 se expresa como [5]: 

 

 (2.14) 

 

donde F
I
 es el potencial vectorial magnético definido por: 

 

(2.15) 

 

donde R=√((x-x´)²+(y-y´)²+z²) es la distancia entre el punto de observación r(x,y,z) y el punto de 

integración r´(x´,y´,0) y S´ es la superficie total de todas las aperturas. 

 

    En el plano de los elementos (z=0), el campo magnético tangencial incidente Hτ
inc

 es igual al 

campo magnético tangencial producido por la imagen del alimentador Hτ
imagen

, de tal forma que 

el campo magnético tangencial total en la región I en z=0⁺ es: 

 

(2.16) 

donde Hτ
rad

 es la componente tangencial del campo magnético H
rad

(x,y). 

     

    Por otro lado, el campo magnético en la región II en z=0⁻ es: 

 

(2.17) 

 

donde el potencial vectorial magnético F
II
 está definido como: 

 

(2.18) 
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donde  Rq´=√((x-x´)²+(y-y´)²+(2qd)²).     

 

    El término de sumatoria en (2.18) toma en consideración las contribuciones del infinito 

número de imágenes de las corrientes magnéticas superficiales producidas por los planos 

conductores paralelos [6]. 

 

    Para determinar la ecuación integro-diferencial para la corriente magnética superficial 

desconocida M
sd

, se establece la continuidad del campo magnético tangencial en la superficie de 

las M aperturas. Sustituyendo (2.18) en (2.17) y tomando en consideración solo la componente 

tangencial del campo magnético H
II
(x,y), el campo magnético tangencial Hτ

II
 es calculado. De la 

misma manera, usando las expresiones (2.15), (2.14) y (2.16), el campo magnético tangencial Hτ
I
 

puede obtenerse. Entonces, de (2.12) la ecuación integro-diferencial se define como: 

 

(2.19) 

 

    Cabe hacer notar que la ecuación integro-diferencial en (2.19) es válida únicamente en las 

aperturas de los elementos. 

 

    Según el Método de Momentos de Galerkin, la solución de la ecuación integro-diferencial 

requiere de la expansión de la densidad de corriente magnética superficial en términos de N 

funciones base (o de expansión). Estas funciones base {Ψn} son elegidas como los modos de la 

guía de onda coaxial con stubs rectangulares, que tienen la misma sección transversal que la 

apertura del elemento. La densidad de corriente magnética superficial en la m-ésima apertura 

M
sd

m es expresada por un juego de funciones de expansión {Ψn}, como resultado, la densidad de 

corriente magnética superficial total puede escribirse como: 

(2.20) 

 

donde A
sd

n,m es la magnitud de la n-ésima función de expansión en la m-ésima apertura; xm y ym 

son las coordenadas del centro de la m-ésima apertura con respecto al origen;           
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Ψ
m

n(x,y)=Ψn(x-xm, y-ym) es la n-ésima función de expansión que toma en consideración las 

coordenadas del m-ésimo elemento. 

 

    Sustituyendo (2.20) en (2.19) resulta: 

 

(2.21) 

 

    El juego de funciones de peso (o probatorias) son elegidas idénticas al juego de funciones 

base. Tomando el producto escalar de la ecuación (2.21) con el juego de funciones de peso {Ψl} 

se obtiene el siguiente sistema de MN ecuaciones lineales: 

 

 

 

(2.22) 

 

 

    [B
l
] es un vector de tamaño M que toma en consideración la distribución del campo magnético 

incidente producido por el alimentador: 

 

(2.23) 

 

donde T denota la transposición de la matriz. El elemento del vector, Bl,k , se expresa en la forma 

siguiente: 

 

(2.24) 

 

donde Ψ
k
l (x,y) es la l-ésima función de expansión que toma en consideración las coordenadas 

del k-ésimo elemento y Sk es la superficie de la apertura del k-ésimo elemento.  
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    [Yl,n] es la matriz cuadrada de admitancias mutuas de orden M que expresa el acoplamiento 

electromagnético entre la l-ésima y la n-ésima densidades de corriente magnética superficial a lo 

largo del arreglo. El k,m-ésimo elemento de la matriz [Yl,n] se denota como Y
k,m

l,n. Este elemento 

expresa la admitancia mutua entre la k-ésima y la m-ésima aperturas considerando la l-ésima y la 

n-ésima densidades de corriente magnética superficial en cada apertura, respectivamente, y 

puede determinarse mediante: 

 

(2.25) 

 

    [Asdⁿ] es un vector de tamaño M que contiene las magnitudes desconocidas de la n-ésima 

densidad de corriente magnética superficial en la m-ésima apertura: 

 

(2.26) 

     

El sistema de ecuaciones lineales (2.22) puede escribirse en forma de ecuación matricial como 

sigue: 

(2.27) 

 

    De esta manera, es posible expresar las magnitudes desconocidas Asdⁿ como una función lineal 

de las admitancias mutuas Y 
k,m

l,n de la siguiente forma: 

 

(2.28) 

 

2.3.2. Expresión para la admitancia mutua 

 

    La ecuación (2.25) representa una integración cuádruple cuya solución numérica es engorrosa. 

Por consiguiente, las integrales se simplificaron usando un método similar al descrito en [7]. 

Reescribiendo (2.25) en términos de los campos eléctricos y magnéticos: 

 

(2.29) 
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donde Hn,m(x,y) es el campo magnético producido por la densidad de corriente magnética 

superficial Ψ
m

n(x´,y´) en la m-ésima apertura, definido como: 

 

(2.30) 

 

   Es posible expandir la integral de superficie en (2.29) al plano z=0 debido a que las funciones 

base Ψ
m

n son no nulas sobre la superficie de la m-ésima apertura. De esta manera, pueden 

asumirse límites de integración infinitos en (2.29). 

 

    Aplicando el Teorema de Parseval en (2.29) se obtiene: 

 

(2.31) 

 

donde El,k
∗ y Hn,m son las transformadas de Fourier de los campos eléctricos y magnéticos, 

respectivamente. kx y ky son las frecuencias espaciales (números de onda) a lo largo de las 

direcciones x y y, respectivamente. 

 

    Encontrando las transformadas de Fourier bidimensional de los campos eléctricos y 

magnéticos, y realizando la manipulación matemática correspondiente (ver Apéndice A), la 

ecuación (2.31) se convierte en: 

 

 

 

 

 

 

(2.32) 
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donde Ψ
m

n x y Ψ
m

n y son las componentes en x y y de la transformada de Fourier de la densidad de 

corriente magnética superficial para la m-ésima apertura. De la misma manera Ψ
k
l x y Ψ

k
l y son las 

componentes en x y y de la transformada de Fourier de la densidad de corriente magnética 

superficial para la k-ésima apertura. α y β, definidas en el Apéndice A, son las variables 

angulares y radiales de la transformada de Fourier, respectivamente. Y
TM

(β) y Y
TE

(β) son las 

admitancias equivalentes TM y TE, respectivamente, definidas como sigue: 

 

 

(2.33) 

 

    Para las aperturas anulares, cuyas distribuciones del campo son equivalentes a los modos de la 

guía de onda coaxial, la integración sobre α en la ecuación (2.32) puede evaluarse en términos de 

las funciones de Bessel. De esta forma, la expresión de la admitancia mutua entre las funciones 

que determinan el campo en las aperturas anulares se reduce a una sola integración sobre β (ver 

Apéndice B). 

 

    La expresión (2.32) para la admitancia mutua corresponde al caso en el que la región II está 

rellena con dieléctrico uniforme de permitividad ε₀. Sin embargo, el análisis de las admitancias 

TE y TM (2.33) permite extender este modelo matemático para los elementos del arreglo 

impresos sobre un sustrato dieléctrico multicapa. 

 

    De hecho, la aplicación del teorema de Parseval en (2.29) conlleva a la expresión del 

acoplamiento mutuo en términos de las ondas planas TE y TM que existen sobre y debajo del 

plano de los elementos. Sobre el arreglo se tiene la región I ilimitada, correspondiente al espacio 

libre. Por consiguiente, la relación entre el campo magnético y el campo eléctrico en el plano 

(z=0⁺), o admitancias de entrada yin
TE

(z=0⁺) y yin
TM

 (z=0⁺) para las ondas planas TE o TM, 

respectivamente, son exactamente iguales a las admitancias de onda del modo correspondiente: 

 

 

(2.34) 
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donde y0
TE

 y y0
TM

 son las admitancias de onda en el espacio libre para las ondas planas TE y TM, 

respectivamente. 

 

  Debajo del arreglo, la región II está limitada por la pantalla de metal situada a la distancia d del 

plano de los elementos. Por lo tanto, las admitancias de entrada en el plano (z=0⁻) para las ondas 

planas TE o TM pueden expresarse como: 

 

 

(2.35) 

     

De esta manera, es posible observar que la admitancia TE equivalente, Y
TE

(β), y la admitancia 

TM equivalente, Y
TM

(β), en (2.33) pueden ser calculadas como la suma de las admitancias de 

entrada (2.34) y (2.35) calculadas para la región I y región II, respectivamente: 

 

 

(2.36) 

 

    Este procedimiento puede extenderse al caso del arreglo impreso en un sustrato dieléctrico 

multicapa usando el circuito equivalente de líneas de transmisión, tal y como se indica en [8-10]. 

De esta forma, las admitancias equivalentes Y
TE

(β) y Y
TM

(β) para la estructura multicapa se 

obtienen como la suma de las admitancias de entrada mostradas en la Fig. 2.5. 

 

    Las integrales en (2.32) que representan la admitancia mutua Y
k,m

l,n pueden calcularse 

numéricamente (Apéndice B). Es necesario elegir cuidadosamente el límite superior de 

integración para asegurar la convergencia del resultado. Además, las integrales en (2.32) 

presentan polos a lo largo del eje β. Para el caso de una capa de sustrato dieléctrico sin pérdidas, 

aparecerán polos de onda superficial adicionales. Estos polos fueron evaluados como se indica en 

[11,12]. 
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    Con las admitancias mutuas Y
k,m

l,n calculadas, es posible resolver la ecuación (2.28) con 

respecto a las magnitudes desconocidas A
sd

n,m y obtener el campo eléctrico tangencial en el plano 

de las aperturas. 

 

2.3.3. Ecuación integro-diferencial para el campo eléctrico tangencial desconocido Eτ 
cd 

 

   El campo eléctrico tangencial Eτ 
cd

, debido a las corrientes eléctricas que fluyen por los diodos, 

para los M elementos puede escribirse como sigue: 

 

(2.37) 

donde Eτ 
cd

 m es el campo eléctrico tangencial desconocido en la apertura del m-ésimo elemento. 

 

        La densidad de corriente magnética superficial total puede definirse como: 

 

(2.38) 

    La ecuación integro-diferencial con respecto al campo eléctrico tangencial desconocido Eτ 
cd

 

puede obtenerse al aplicar la condición de continuidad para el campo magnético tangencial sobre 

la superficie de la apertura con diodos. 

 

    Debe considerarse que el campo magnético no es continuo en la región donde las corrientes 

fluyen por los diodos: 

 

(2.39)  

 

donde J
p

m es la densidad de corriente eléctrica superficial en el p-ésimo diodo del m-ésimo 

elemento y P es el número total de diodos en el elemento. 
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Figura 2.5: (a) Sección transversal del arreglo reflectivo finito con t capas dieléctricas y (b) el circuito 

equivalente de líneas de transmisión. 
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    La ecuación integro-diferencial fue formulada utilizando un procedimiento matemático similar 

al descrito en la sección 2.3.1. En este caso, debe tomarse en consideración que la excitación 

inicial es debida a las corrientes que fluyen por los diodos y no debida al alimentador tipo 

corneta. De esta forma, excluyendo los campos magnéticos tangenciales producidos por el 

alimentador y la imagen del alimentador, 2Hτ
inc

 de Hτ
I
 (2.16), la ecuación integro-diferencial se 

obtiene como sigue: 

 

 

(2.40)  

 

donde I
p

m es la corriente eléctrica que fluye por el p-ésimo diodo en el m-ésimo elemento, δ es el 

grosor del diodo y a_{op} es el vector unitario paralelo al p-ésimo diodo. La geometría del stub 

con diodo se muestra en la Fig. 2.6. El diodo es modelado como una impedancia Zd con 

terminales de conductor eléctrico perfecto (PEC). 

 

        Usando el mismo sistema de funciones de expansión {Ψn} que en (2.20), la densidad de 

corriente magnética superficial total M
cd

 se expresa de la siguiente forma: 

 

(2.41) 

 

donde M
 cd

m es la densidad de corriente magnética superficial en el m-ésimo elemento y A
cd

n,m es 

la magnitud de la n-ésima función de expansión en la m-ésima apertura. 

 

    La sustitución de (2.41) en (2.40) y la aplicación del Método de Momentos de Galerkin 

conllevan al siguiente sistema de MN ecuaciones lineales: 

 

 

 

(2.42) 
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Figura 2.6: (a) Geometría del stub con diodo y (b) modelo del diodo. 

 

     [D
l
] es una matriz rectangular de tamaño M×MP que depende del campo eléctrico tangencial 

en el p-ésimo diodo del k-ésimo elemento: 

 

 

 

(2.43) 

 

 

      

El k-ésimo vector de tamaño P de la matriz [D
l
] se denota como D

 p
k,l y puede obtenerse como: 

 

(2.44) 

 

donde Sp es la superficie del diodo.  

 

    [I
m
] es un vector de tamaño P que contiene las corrientes eléctricas desconocidas que fluyen 

por el p-ésimo diodo del m-ésimo elemento: 

 

(2.45) 
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    [Aⁿcd] es un vector de tamaño M que contiene las magnitudes desconocidas de la n-ésima 

densidad de corriente magnética superficial en la m-ésima apertura: 

 

(2.46) 

 

    El sistema de ecuaciones lineales (2.42) puede escribirse en forma de ecuación matricial como 

sigue: 

(2.47) 

 

    De esta forma, las magnitudes desconocidas A
cd

n,m pueden expresarse en función de las 

corrientes desconocidas I
p

m: 

(2.48) 

 

    Debido a que las corrientes I
p

m son desconocidas, es necesario obtener ecuaciones adicionales 

para resolver (2.40). Por lo tanto, asumiendo que el tamaño del diodo es despreciable con 

respecto a la longitud de onda, puede aplicarse la ley de Ohm a cada diodo para calcular las 

corrientes desconocidas I
p

m. Como resultado, se obtiene un sistema de MP ecuaciones: 

 

 

(2.49) 

 

donde Y
d

m,p es la admitancia del p-ésimo diodo en el m-ésimo elemento y T₁-T₂ es la trayectoria 

directa del diodo correspondiente. 

 

    Sustituyendo (2.20) y (2.41) en (2.49) conlleva al sistema de MP ecuaciones lineales: 

 

 

(2.50) 
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    Los sistemas de ecuaciones lineales (2.50) y (2.48) fueron resueltos simultáneamente para 

calcular los coeficientes A
cd

n,m. Ahora es posible determinar el campo eléctrico tangencial total Eτ 

en el plano de las aperturas usando (2.41), (2.20) y (2. 9). Con Eτ conocido es posible calcular el 

campo electromagnético en la zona lejana. 

 

    Entonces, el campo electromagnético reflejado en la zona lejana puede obtenerse como la 

suma del campo electromagnético producido por la radiación de las densidades de corriente 

magnética superficial equivalente y el campo electromagnético radiado por la imagen del 

alimentador. El algoritmo del modelo matemático desarrollado se muestra en la Fig. 2.7. 

 

2.4.  Conclusiones 

 

1. Se desarrolló el modelo matemático para el arreglo reflectivo finito de M aperturas anulares, 

con P stubs por elemento, considerando pantallas conductoras infinitesimalmente delgadas, para 

analizar la dispersión de una onda electromagnética que incide sobre la estructura. El modelo 

desarrollado toma en consideración el acoplamiento mutuo entre los M elementos distintamente 

configurados del arreglo. 

 

2. Aplicando las condiciones de frontera para el campo electromagnético, el modelo matemático 

fue expresado en forma de dos sistemas de M ecuaciones integrales con respecto al campo 

eléctrico desconocido en las aperturas de los M elementos reflectores. Ambos sistemas de M 

ecuaciones integrales fueron completados con las MP condiciones de frontera en los M 

elementos de aperturas anulares con stubs, formuladas utilizando la ley de Ohm. 

 

3. Los dos sistemas de M ecuaciones integrales fueron resueltos en conjunto con las MP 

condiciones de frontera aplicadas para los elementos conmutadores utilizando la formulación del 

Método de Momentos en el dominio espectral. Como resultado es posible determinar las 

características del campo electromagnético reflejado por el arreglo de dimensiones finitas. 
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4. La expresión integral cuádruple para la admitancia mutua entre los M elementos del arreglo 

fue reducida a una integral doble en el dominio espectral para simplificar la dificultad de su 

solución. 
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Figura 2.7: Algoritmo del modelo matemático para el arreglo reflectivo finito. 
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Capítulo 3 

 

Características de Radiación del Arreglo Reflectivo 

Finito basado en Aperturas Anulares con Stubs 

 

3.1. Introducción 

 

    Utilizando el modelo matemático desarrollado en el capítulo anterior, se simularon las 

características de radiación de un arreglo reflectivo de 17 × 17 elementos de aperturas anulares 

con stubs. El arreglo reflectivo fue configurado para asegurar distintos ángulos de elevación θ₀ 

de la onda de polarización circular incidente a la frecuencia central de 30 GHz. El modelo del 

arreglo reflectivo infinito [1], fue utilizado para optimizar la geometría del elemento del arreglo, 

con el propósito de obtener una ancha banda de operación y un amplio sector de exploración 

alrededor de la frecuencia central. 

 

3.2. Optimización del elemento del arreglo reflectivo 

 

    Con el propósito de reducir el número de diodos p-i-n, se consideró una estructura particular 

de la celda pequeña con cuatro diodos instalados en los stubs con posiciones angulares de 0°, 

90°, 225°  y 315°. Los otros cuatro stubs se establecieron en cortocircuito con cortos de metal. 

Una resistencia de 2Ω  fue considerada como el modelo para el diodo encendido, entretanto una 

conexión en paralelo de una resistencia de 7kΩ  y una capacitancia de 0.035pF  fue usada para 

simular el diodo apagado. 

 

    La geometría del elemento del arreglo fue optimizada para minimizar las pérdidas de inserción 

en los diodos p-i-n y para aumentar la magnitud de la onda controlada de la ecuación (2.2) a la 

frecuencia de 30GHz . Como resultado, la geometría de la celda pequeña ha sido definida como 

sigue: bx=by= 6mm, r₁=1.3mm , r₂=1.8mm , ls= 0.72mm , hs= 0.252mm  y d=2.55mm .         
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Se consideró que todos los elementos fueron impresos sobre un sustrato dieléctrico con un 

permitividad relativa de 2.56 y espesor de 0.127mm. 

 

    Para evaluar las características de exploración del arreglo, se investigaron seis configuraciones 

del arreglo reflectivo diseñado que proporcionan diferentes ángulos de elevación θ₀ (0°, 15°, 

24.6°, 30°, 35°  y 38°) a la frecuencia de 30 GHz. Los parámetros de estas configuraciones se 

muestran en la tabla 3.1. Asumiendo una exploración en el plano XOZ, la diferencia entre las 

posiciones angulares en la dirección y (Δγy) se establece en 0°. 

 

    Los estados de los diodos p-i-n en la celda periódica grande fueron calculados según (2.5) y 

(2.6) para obtener los diferentes ángulos de elevación θ₀. Las correspondientes configuraciones 

de la celda grande se muestran en la Fig. 3.1. 

 

    La configuración I (θ₀ = 0°) corresponde a la polarización uniforme de los diodos, Fig. 3.1(a). 

Entonces, un cambio de fase constante es introducido en la onda reflejada y la onda plana 

normalmente incidente de polarización circular se refleja en la dirección z.  

 

Tabla 3.1 

Configuraciones del arreglo reflectivo diseñado que 

proporcionan diferentes ángulos de elevación θ₀ a 30GHz . 

________________________________________________________________________________________________ 

 

                                 Configuración    θ₀  Nx                 Mx          Δγx 

                                                             (grados)                         (grados) 

_________________________________________________________________________________________________ 

                 I                 0             1               1               0 

                             II    15            13     2        27.7 

                            III   24.6             4     1        45 

                            IV   30            10     3        54 

                            V   35            29    10        62.1 

                            VI   38            27    10        66.7 
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     La configuración II (θ₀ = 15°) requiere Δγx = 2π/13= 27.7°, entonces las posiciones de los 

stubs excitados en los trece elementos a lo largo de la dirección x en la celda grande deben 

establecerse cercanas a 0°, 27.7°, 55.4°, 83.1°, 110.8°, 138.5°, 166.2°, 193.9°, 221.6°, 249.3°, 

277°, 304.7°  y 332.4°. Estos valores son aproximados por 0°, 45°,45°, 90°, 90°, 135°, 180°, 

180°, 225°, 270°, 270°, 315°  y 315° , respectivamente, debido a los valores discretos del 

desplazador de fase digital, Fig. 3.1(b). La configuración III (θ₀ = 24.6°) requiere Δγx = π/4 = 45° 

, por consiguiente las posiciones de los stubs excitados en los cuatro elementos a lo largo de la 

dirección x en la celda grande deben establecerse en 0°, 45°, 90°  y 135° . Para este caso 

podemos obtener un desplazamiento de fase exacto por el desplazador de fase digital, Fig. 3.1(c). 

 

    Entonces, el coeficiente de conversión (2.7) fue simulado. Los resultados de la simulación 

numérica se muestran en la Fig. 3.2. 

 

    La configuración I asegura un coeficiente de conversión mayor a -2 dB en el rango de 

frecuencias de 28.5 a 32.5 GHz. La configuración II muestra la degradación del coeficiente de 

conversión debido a los errores de fase introducidos por el desplazador de fase de dos bits. Sin 

embargo, el coeficiente de la conversión es mayor a -2 dB en el rango de frecuencias de 29.14 a 

31.9 GHz. La configuración III revela una mejora en el coeficiente de conversión debido a los 

cambios de fase exactos proporcionados en este caso en particular. La configuración IV (θ₀ = 

30°) muestra un coeficiente de conversión mayor a -2 dB en el rango de frecuencias de 29.5 a 

30.5 GHz. 

 

    Las configuraciones V (θ₀ = 35°) y VI (θ₀ = 38°) presentan una reducción del coeficiente de 

conversión. El acoplamiento mutuo, los errores de fase y el incremento en el ángulo de elevación 

contribuyen al decremento del coeficiente de conversión. Según los resultados obtenidos usando 

el modelo del arreglo infinito, el arreglo reflectivo muestra un redireccionamiento eficaz de la 

onda incidente para ángulos de hasta 30°  con un coeficiente de conversión mayor a -2 dB. 
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Figura 3.1: Estados de los diodos p-i-n en la celda periódica grande para tres configuraciones del arreglo 

reflectivo. 

 

Figura 3.2: Coeficiente de conversión y ángulo de elevación para seis configuraciones del arreglo 

reflectivo. 
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3.3. Características de radiación del arreglo reflectivo finito 

 

    Las características de radiación del arreglo reflectivo de 17×17 elementos de geometría 

optimizada fueron simuladas usando el modelo matemático desarrollado. El arreglo reflectivo 

fue iluminado por un alimentador tipo corneta excitado por el modo TE₁₁ de polarización 

circular. El diámetro y longitud del alimentador fueron 2 y 4cm, respectivamente. El alimentador 

se colocó a la distancia hf = 12.48cm  sobre el centro del arreglo. El campo radiado del 

alimentador tipo corneta fue calculado tal y como se indica en [2]. 

 

    El arreglo reflectivo fue configurado para formar el lóbulo principal en la dirección 

determinada por distintos ángulos de elevación θ₀, definiendo φ₀ = 0 (asumiendo una 

exploración en el plano X0Z a la frecuencia de 30 GHz). Una simple relación trigonométrica [3] 

fue usada para calcular los desplazamientos de fase requeridos con el propósito de asegurar una 

distribución de fase lineal en la onda reflejada. Cuando el desplazamiento de fase introducido por 

cada elemento es conocido, es posible determinar qué diodo tiene que ser apagado en cada 

elemento. 

 

    Para asegurar la convergencia de los resultados, el número de funciones de expansión N 

tomado en consideración durante la simulación del arreglo reflectivo fue igual a 19 en cada 

elemento. El campo electromagnético radiado por el arreglo en la zona lejana fue calculado 

utilizando el modelo matemático previamente descrito. Entonces, la ganancia y la eficiencia de la 

apertura del arreglo reflectivo fueron calculados. 

 

  La ganancia del arreglo reflectivo G fue estimada al comparar el máximo del campo radia-do 

del alimentador Emax alim y el máximo del campo radiado del arreglo reflectivo Emax arr. 

Asumiendo la ausencia de pérdidas de disipación en el alimentador, la ganancia del arreglo 

reflectivo puede calcularse como: 

 

(3.1) 
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donde Galim es la ganancia del alimentador calculada como se indica en [2]. La eficiencia de la 

apertura del arreglo se expresa como sigue: 

(3.2) 

donde Af es el área física del arreglo. 

 

     La dependencia de la eficiencia de la apertura εap con el ángulo de elevación θ₀ se presenta en 

la Fig. 3.3. En la misma figura se muestra por conveniencia la ganancia del arreglo reflectivo 

G(θ₀). De acuerdo con los resultados presentados en la Fig. 3.3, la máxima eficiencia de la 

apertura corresponde al ángulo de elevación θ₀ igual a 0°. En este caso la eficiencia de la 

apertura es 0.37.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

     

Figura 3.3: Eficiencia de la apertura y ganancia del arreglo reflectivo finito. 

 

 



46 

 

    En general, la eficiencia de la apertura del arreglo reflectivo es afectada principalmente por 

cuatro factores: 1) la no uniformidad de la distribución de amplitud sobre la superficie del 

arreglo (eficiencia de iluminación), 2) la pérdida de potencia debida a la radiación del 

alimentador no interceptada por la superficie del arreglo (eficiencia de desbordamiento), 3) las 

pérdidas de inserción debidas a la no idealidad de los diodos p-i-n y 4) los errores de fase 

introducidos por los desplazadores de fase de dos bits. De esta forma, la eficiencia total de la 

apertura puede ser obtenida mediante el producto de los factores mencionados. 

 

    La diferencia entre la eficiencia de la apertura simulada (0.37) y la eficiencia de la apertura 

teórica (0.5) puede explicarse a partir de las características de reflexión de los elementos del 

arreglo. Los elementos en el borde del arreglo iluminados por las ondas incidentes inclinadas no 

presentan el mismo comportamiento que los elementos centrales alimentados por ondas 

incidentes cuasi-normales. El efecto recíproco puede observarse en la Fig. 3.2, donde se muestra 

la degradación del coeficiente de conversión con el aumento del ángulo de elevación θ₀ en el 

caso del modelo del arreglo infinito. 

 

    El mismo efecto se observa para el arreglo finito en la Fig. 3.3. Al aumentar el ángulo de 

elevación θ₀, disminuye la eficiencia de la apertura del arreglo. Además, la optimización del 

elemento del arreglo se realizó considerado un ambiente periódico infinito. De esta forma, los 

elementos en el borde de la estructura presentan un comportamiento lejano al óptimo, debido el 

cambio sustancial en las condiciones de frontera. Más aún, el desempeño de los elementos fue 

optimizado para una onda incidente de polarización circular. Sin embargo, el alimentador tipo 

corneta utilizado en las simulaciones proporciona una iluminación de polarización elíptica cuya 

relación axial es de 2.5 dB para el borde del arreglo. Este hecho conlleva a un mayor deterioro 

del desempeño de los elementos situados en el borde del arreglo. 

 

    La influencia del primer y segundo factor pueden estimarse de la misma manera como se 

realiza para las antenas de reflector. Según [4], la degradación de la eficiencia de la apertura, 

debida a la distribución de amplitud no uniforme y a los fenómenos de desbordamiento, 

dependen del valor del ángulo medio del reflector θs y del patrón del alimentador. Para nuestro 
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caso el ángulo medio del reflector es igual a 22°, mientras que el ancho del haz de potencia 

media del alimentador es igual a 33.4°. Por lo tanto, los valores calculados para la eficiencia de 

iluminación y la eficiencia de desbordamiento son iguales a 0.97 y 0.73, respectivamente. 

 

    La pérdida de potencia debida a la no idealidad de los diodos p-i-n es aproximadamente 0.5 

dB y la degradación de la eficiencia de la apertura debida a los errores de fase introducidos por el 

desplazador de fase de dos bits es 0.92 dB según [5]. De esta manera, la eficiencia total de la 

apertura εap es igual a 0.5. 

 

    La degradación de la ganancia del arreglo reflectivo LG en función del ángulo de elevación θ₀ 

puede estimarse como la relación entre la ganancia del arreglo reflectivo G(θ₀) en la dirección 

determinada por el ángulo de elevación θ₀ y la ganancia del arreglo reflectivo G₀ en la dirección 

perpendicular al plano del arreglo reflectivo considerando diodos p-i-n sin pérdidas: 

 

(3.3) 

 

    La degradación de la ganancia del arreglo reflectivo finito en función del ángulo de elevación 

θ₀ se muestra en la Fig. 3.4. De acuerdo con esta figura, el arreglo reflectivo simulado es todavía 

eficiente para ángulos de elevación de hasta 30°. Para este caso, la eficiencia de la apertura se 

degrada 2.25 dB comparada con el caso de θ₀ igual a 0°. El coeficiente de conversión LC para 

varias configuraciones del arreglo reflectivo infinito a la frecuencia de 30 GHz  se muestra en la 

misma figura. Las seis configuraciones previamente investigadas son marcadas en la figura. 

Cabe hacer notar que la degradación de la ganancia del arreglo reflectivo finito es similar a la 

reducción del coeficiente de conversión en el caso del arreglo reflectivo infinito. 

 

    Para el ángulo de elevación θ₀ igual a 24.6°, se puede observar que el modelo del arreglo 

infinito predice un mejor desempeño que el modelo del arreglo finito. Sin embargo, para este 

caso en particular, la celda grande contiene cuatro celdas pequeñas y la diferencia de fase entre 

los elementos adyacentes debe fijarse en 90°  según (2.4). Así, los desplazadores de fase de dos 
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bits proporcionan los cambios de fase exactos y el coeficiente de conversión correspondiente 

presenta casi 1 dB de mejora. 

 

    Las Fig. 3.5 - 3.9 ilustran la simulación de los patrones de radiación F(θ,φ) del arreglo 

reflectivo finito para diferentes ángulos de elevación θ₀. En la Fig. 3.5 se muestra la 

característica de radiación para el ángulo de elevación θ₀ igual a 0°. La forma del lóbulo 

principal es bien definida y el nivel de los lóbulos laterales está por debajo de -18 dB. La 

ganancia del arreglo reflectivo es de 26.8 dBi. La Fig. 3.6 corresponde al ángulo de elevación θ₀ 

igual a 20°. En este caso, el nivel de los lóbulos laterales está por debajo de -13 dB y la ganancia 

del arreglo reflectivo disminuye a 25 dBi. El patrón de radiación para el ángulo de elevación θ₀ 

igual a 30°  se muestra en la Fig. 3.7. Como es de esperarse, el nivel de los lóbulos laterales 

aumentó (-13.6 dB) mientras que la ganancia del arreglo reflectivo disminuyó (24.6 dBi). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

     

 

Figura 3.4: Comparación entre el coeficiente de conversión del modelo del arreglo infinito y la 

degradación de la ganancia calculada por el modelo del arreglo finito a la frecuencia de 30 GHz. 
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        Con la distancia de 0.6λ o 6mm  entre los elementos, el máximo del lóbulo de difracción 

aparece en el espacio visible para ángulos de elevación θ₀ mayores a 42°. Sin embargo, la 

degradación drástica de la eficiencia de la apertura calculada por el modelo del arreglo infinito 

comienza para ángulos de reflexión mayores a 34°. 

 

    Los cálculos del modelo del arreglo finito predicen la degradación de la eficiencia de la 

apertura para ángulos de elevación mayores a 30°. Debe tenerse en cuenta que en el caso del 

arreglo lineal, equidistante y excitado uniformemente, el primer lóbulo de difracción aparece 

parcialmente en el espacio visible cuando la distancia bx, by entre los elementos está dada por: 

 

 

(3.4) 

 

 

    En el caso del arreglo de 289 elementos iluminado uniformemente, el lóbulo de difracción 

debe aparecer parcialmente para ángulos de elevación θ₀ mayores a 34.5°. La aparición del 

lóbulo de difracción en el espacio visible, a medida que el ángulo de elevación θ₀ aumenta, 

puede observarse en la Fig. 3.8 (θ₀ = 35°). Adicionalmente, puede observarse en las Fig. 3.6 - 3.9 

(θ₀ = 45°) que la magnitud y el número de los lóbulos laterales aumentan para ángulos de 

elevación mayores a 35°. El análisis de la polarización de la onda reflejada revela que el 

incremento en la magnitud de los lóbulos laterales es debido a la radiación de la polarización 

cruzada. Así, el incremento de los lóbulos laterales puede explicarse debido al incremento de la 

magnitud de la onda no controlada de la ecuación (2.2). 
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Figura 3.5: Patrón de radiación del arreglo reflectivo finito para el ángulo de elevación θ₀=0°  (φ₀=0°)  

a la frecuencia de 30GHz . εap = 0.37, G = 483. 

 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 3.6: Patrón de radiación del arreglo reflectivo finito para el ángulo de elevación  θ₀ = 20°  (φ₀=0°)  

a la frecuencia de 30GHz . εap = 0.24, G = 317. 



51 

 

 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 3.7: Patrón de radiación del arreglo reflectivo finito para el ángulo de elevación  θ₀ = 30°  (φ₀=0° )  

a la frecuencia de 30GHz . εap = 0.22, G = 292. 

 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 3.8: Patrón de radiación del arreglo reflectivo finito para el ángulo de elevación  θ₀ = 35°  (φ₀=0° )  

a la frecuencia de 30GHz . εap = 0.14, G = 187. 
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Figura 3.9: Patrón de radiación del arreglo reflectivo finito para el ángulo de elevación θ₀=45°  (φ₀=0° )  

a la frecuencia de 30GHz . εap = 0.11, G = 141. 

 

 

3.4. Conclusiones 

 

1. Se utilizó el modelo matemático del arreglo infinito para optimizar la geometría del elemento, 

con el propósito de minimizar las pérdidas de inserción en los diodos p-i-n y para incrementar la 

magnitud de la onda controlada a la frecuencia central de 30 GHz. El elemento optimizado 

mostró un eficiente redireccionamiento de la onda incidente para ángulos de elevación de hasta 

30°  con un coeficiente de conversión mayor a -2 dB. 

 

2. Con el modelo matemático del arreglo finito desarrollado se calcularon las características de 

radiación del arreglo reflectivo de 289 elementos de geometría optimizada. Al controlar el 

encendido y apagado de los diodos se lograron ángulos de elevación θ₀ de 0°, 20°, 30°, 35°  y 

45°. El arreglo mostró valores de eficiencia de la apertura de 37, 24, 22, 14 y 11%, 

correspondientes al apuntamiento del lóbulo principal en los ángulos de elevación θ₀ de 0°, 20°, 

30°, 35°  y 45°, respectivamente. Para ángulos mayores a 35° se observa la degradación del 
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lóbulo principal y el crecimiento de los lóbulos secundarios, lo cual se traduce en distorsiones de 

la onda reflejada. 

 

3. Las características obtenidas con el modelo matemático desarrollado fueron comparadas con 

las características calculadas con el modelo matemático del arreglo infinito. Como resultado, se 

probó que el modelo matemático del arreglo infinito puede predecir el posible sector de 

exploración del arreglo, mientras que el modelo matemático del arreglo finito es necesario para 

obtener las características de radiación del arreglo. 

 



54 

 

Capítulo 4 

 

Verificación Experimental del Modelo Matemático 

Desarrollado 

 

4.1. Introducción 

 

    Para verificar experimentalmente el modelo del arreglo finito desarrollado, se construyeron los 

arreglos reflectivos configurados para formar el lóbulo principal en la dirección determinada por 

distintos ángulos de elevación θ₀ a la frecuencia de 36.5 GHz. Los resultados de las mediciones 

fueron comparados con los valores simulados por medio del modelo matemático desarrollado. 

 

4.2. Diseño de los arreglos reflectivos 

 

    Los arreglos reflectivos diseñados constan de un total de 277 elementos de geometría 

optimizada, formando un área circular con el propósito de aprovechar al máximo la radiación del 

alimentador tipo corneta. Para evitar cualquier obstáculo en el redireccionamiento de la onda 

incidente, se consideró una alimentación offset con el centro de fase situado en la posición (xf, yf, 

hf) con respecto al centro del arreglo reflectivo. La posición del alimentador produce un ángulo 

de incidencia θi de 22.21° al centro del arreglo. El diámetro y longitud del alimentador fueron 

consideradas idénticas a las utilizadas en la sección 3.3. La Fig. 4.1 muestra el esquema del 

arreglo reflectivo con alimentador offset. 

 

    La Fig. 4.2 muestra la relación entre los sistemas de coordenadas asociados al alimentador 

offset (x´,y´,z´) y al arreglo reflectivo (x,y,z). Es necesario definir los campos incidentes en la 

superficie del arreglo en el sistema de referencia (x,y,z), mediante el cambio del sistema de 

coordenadas de los campos vectoriales radiados por el alimentador definidos en el sistema 
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(x´,y´,z´). En la misma figura es posible apreciar como el sistema (x´,y´,z´) presenta un giro θi 

sobre el eje x´ con respecto al sistema (x,y,z). 

 

    La expresión matricial que transforma un vector expresado en el sistema (x´,y´,z´) al sistema 

(x,y,z) está dado por: 

 

 

(4.1) 

 

donde θi se define como: 

 

(4.2) 

 

    Este cambio de sistema de referencia también se tomó en consideración en el análisis de la 

imagen del alimentador. 

 

    Con el propósito de facilitar la construcción de los arreglos reflectivos, se consideró un corto 

de metal en sustitución del diodo encendido. Además, los stubs con diodos apagados fueron 

considerados como stubs abiertos. La geometría del elemento del arreglo fue optimizada a la 

frecuencia de 36.5GHz  mediante el modelo del arreglo infinito [1], definiéndose las siguientes 

dimensiones: bx=by= 4.6mm , r₁= 1.1mm , r₂= 1.4mm , ls= 0.74mm , hs= 0.26mm  y d= 

2.85mm .  
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Figura 4.1: Esquema del arreglo reflectivo con alimentación offset. (a) vista lateral y (b) vista desde 

arriba. 



57 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 4.2: Sistemas de coordenadas del alimentador (x´,y´,z´) y del arreglo reflectivo (x,y,z). 

 

    Se consideró que todos los elementos fueron impresos sobre un sustrato dieléctrico con 

permitividad relativa de 2.9 y espesor de 0.025mm. Determinando el desplazamiento de fase 

introducido por cada elemento del arreglo para redireccionar el haz principal en las direcciones 

determinadas por los ángulos θ₀= 0°, 20°  y 30°, definiendo (φ₀= 90°), se generaron las máscaras 

de tres diferentes arreglos reflectivos.  

 

    Las máscaras de los arreglos diseñados para formar el lóbulo principal en las direcciones 

determinadas por los ángulos θ₀= 0°, 20°  y 30°  se muestran en las Fig. 4.3 - 4.5. El plano 

conductor de metal está representado en color negro, mientras que las aperturas se muestran en 

color blanco. La escala de las máscaras mostradas es 1:1. 
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Figura 4.3: Máscara del arreglo reflectivo finito correspondiente al ángulo de elevación θ₀=0°. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 4.4: Máscara del arreglo reflectivo finito correspondiente al ángulo de elevación θ₀=20°. 
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Figura 4.5: Máscara del arreglo reflectivo finito correspondiente al ángulo de elevación θ₀=30°. 

 

4.3.  Construcción de los arreglos reflectivos 

 

    Con las máscaras de las Fig. 4.3 - 4.5 se fabricaron los arreglos reflectivos mediante la técnica 

de fotolitografía. Todos los elementos fueron impresos sobre el sustrato dieléctrico Rogers 

ULTRALAM
®
 3850 con permitividad relativa de 2.9 y espesor de 0.025mm. La Fig. 4.6 muestra 

la sección de uno de los arreglos fabricados. En la Fig. 4.7(a) se observan las zonas de cobre 

removidas durante el proceso químico, así como las zonas de sobre ataque producido al 

fotoresist. El sobre ataque lateral del fotoresist modificó aproximadamente 50μm las 

dimensiones optimizadas del elemento. En la Fig. 4.7(b) se observa la geometría del elemento 

después de remover la capa de fotoresist. 
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Figura 4.6: Sección de un arreglo reflectivo fabricado mediante fotolitografía. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 4.7: Imagen del elemento reflectivo fabricado: (a) zonas de sobre ataque del fotoresist y (b) 

después de la remoción del fotoresist. 

 

    Una imagen de los arreglos reflectivos fabricados de 277 elementos de apertura anular con 

stubs se muestra en la Fig. 4.8. Para iluminar el arreglo reflectivo y medir sus características de 

radiación, se construyeron dos antenas tipo corneta. Los diagramas de las cornetas se muestran 

en el Apéndice C. La corneta alimentadora fue diseñada para incrementar la eficiencia de 

iluminación, mientras que la corneta receptora fue diseñada para lograr una suficiente 

directividad a la frecuencia de 36.5 GHz. En la Fig. 4.9 se muestra el prototipo ensamblado del 

arreglo reflectivo con alimentación offset. 
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Figura 4.8: Imagen de los arreglos reflectivos fabricados. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 4.9: Imagen del prototipo del arreglo reflectivo. 
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4.4. Resultados de la verificación experimental 

 

    El modelo matemático del arreglo finito ha sido verificado al comparar los patrones de 

radiación en la zona lejana, obtenidos mediante simulación y medición, de tres diferentes 

arreglos reflectivos. La región de la zona lejana se calculó mediante la expresión: 

 

(4.3) 

 

donde D es la dimensión máxima del arreglo. Para este caso, la región de la zona lejana se 

encuentra a partir de 1.85m. 

 

    El prototipo fue montado sobre una mesa con la corneta receptora a la distancia de 2.1m. Con 

el propósito de disminuir las reflexiones producidas por la mesa y los cables del analizador de 

redes, se cubrió la zona de trabajo con material absorbente. 

 

    Las Fig. 4.10 - 4.12 muestran la comparación de los patrones de ganancia normalizada, 

medidos y simulados, de tres diferentes arreglos reflectivos finitos diseñados para formar el 

lóbulo principal en las direcciones determinadas por los ángulos θ₀= 0°, 20° y 30° a la frecuencia 

de 36.5 GHz . De acuerdo con las Fig. 4.10 - 4.12, los resultados obtenidos de las simulaciones 

presentan una buena coincidencia con los datos experimentales para el caso del lóbulo principal. 

Las diferencias en los niveles de los lóbulos laterales, para ambas componentes de polarización, 

son atribuidas principalmente a los errores de fase introducidos por los desplazadores de fase de 

dos bits, al desempeño de los elementos en el borde del arreglo y a la dificultad para medir con 

precisión bajos niveles de polarización. Esto último se atribuye a la medición de las 

características de radiación del arreglo reflectivo en ausencia de una cámara anecoica. 
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Figura 4.10: Patrón de ganancia normalizada del arreglo reflectivo finito para el ángulo (θ₀=0°, φ₀=90°) a 

la frecuencia de 36.5 GHz: (a) polarización copolar y (b) polarización cruzada. 
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Figura 4.11: Patrón de ganancia normalizada del arreglo reflectivo finito para el ángulo (θ₀=20°, φ₀=90°) 

a la frecuencia de 36.5 GHz: (a) polarización copolar y (b) polarización cruzada. 
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Figura 4.12: Patrón de ganancia normalizada del arreglo reflectivo finito para el ángulo (θ₀=30°, φ₀=90°) 

a la frecuencia de 36.5 GHz: (a) polarización copolar y (b) polarización cruzada. 
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    Los valores simulados y medidos de la eficiencia de la apertura y de la ganancia de los 

arreglos reflectivos diseñados para los ángulos de elevación θ₀= 0°, 20° y 30° se presentan en la 

tabla 4.1. Las diferencias entre la eficiencia de la apertura medida experimentalmente con la 

simulada mediante el modelo matemático, se atribuyen principalmente a las tolerancias del 

proceso de fabricación del arreglo reflectivo. El efecto similar se presenta para la ganancia del 

arreglo. La ganancia máxima fue calculada basándose en el área física del arreglo reflectivo. 

 

 

Tabla 4.1 

Valores de la eficiencia de la apertura y de la ganancia de los arreglos reflectivos 

que proporcionan diferentes ángulos de elevación θ₀ a 36.5 GHz . 

____________________________________________________________________________________________________________________________ 

                                θ₀                   εap                          G(θ₀)   

                           (grados)          Simulada   Medida        Máxima   Simulada   Medida 

      __________________________________________________________________________________________________________________ 

 

                                0                0.47        0.41          1090    513        445 

                              20                0.44        0.39          1090    451        431  

                              30                0.39        0.28          1090     409        303 

 

 

4.5. Conclusiones 

 

1. La verificación experimental del modelo matemático desarrollado fue llevada a cabo mediante 

la construcción de los arreglos reflectivos configurados para redireccionar el lóbulo principal en 

las direcciones determinadas por distintos ángulos de elevación θ₀. 

 

2. La comparación de los patrones de radiación en la zona lejana, obtenidos mediante la 

simulación y la medición de tres diferentes arreglos reflectivos, presentó una buena coincidencia 

para el lóbulo principal. 
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3. Los arreglos reflectivos diseñados para apuntar el lóbulo principal en los ángulos de elevación 

θ₀ de 0°, 20° y 30° presentan una eficiencia de la apertura del 41, 39 y 28%, respectivamente. 

 

4. Finalmente, se puede concluir que el modelo matemático del arreglo finito desarrollado es 

adecuado para el análisis y la caracterización de arreglos reflectivos finitos basados en aperturas 

anulares con stubs. 
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Conclusiones 

    En este trabajo se presentó el análisis electrodinámico de arreglos reflectivos finitos basados 

en aperturas anulares con stubs. El objetivo principal es el desarrollo de un modelo matemático, 

a partir de la teoría electromagnética, que permita predecir las características de exploración del 

arreglo reflectivo finito de elementos distintamente configurados. 

    Las conclusiones principales se enumeran a continuación: 

1. En la actualidad existe un gran interés en la investigación y desarrollo de arreglos de fase 

ligeros y de bajo costo, para aplicaciones de radar y telecomunicaciones. Una alternativa 

atractiva para obtener este tipo de arreglos es el desarrollo de arreglos reflectivos pasivos planos 

operando a frecuencias de microondas. Los arreglos reflectivos tipo espirafase, basados en 

aperturas anulares con stubs, representan una técnica eficaz de desplazamiento de fase. 

2. El modelo del arreglo infinito permite optimizar la geometría del elemento del arreglo y 

calcular los parámetros del arreglo reflectivo para asegurar diversos ángulos de exploración. Sin 

embargo, este modelo no puede estimar con exactitud algunas de las características importantes 

de los arreglos finitos prácticos como: el patrón de radiación, la ganancia, el ancho del haz, etc. 

3. El desarrollo del modelo matemático para el arreglo reflectivo finito de M aperturas anulares, 

con P stubs por elemento, considerando pantallas conductoras infinitesimalmente delgadas 

permite analizar la dispersión de una onda electromagnética que incide sobre la estructura. El 

modelo desarrollado toma en consideración el acoplamiento mutuo entre los M elementos 

distintamente configurados del arreglo reflectivo. 

4. Al aplicar las condiciones de frontera para el campo electromagnético, el modelo matemático 

fue expresado en forma de dos sistemas de M ecuaciones integrales con respecto al campo 

eléctrico desconocido en las aperturas de los M elementos. Ambos sistemas fueron completados 

con las MP condiciones de frontera en los M elementos formuladas utilizando la ley de Ohm. 

Los dos sistemas de M ecuaciones integrales fueron resueltos en conjunto con las MP 

condiciones de frontera aplicadas para los elementos conmutadores, utilizando la formulación del 

Método de Momentos en el dominio espectral. La expresión integral cuádruple que estima la 
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interconexión electromagnética entre los M elementos del arreglo fue reducida a una integral 

doble en el dominio espectral con el propósito de simplificar su solución.  

5. Con el uso del modelo matemático del arreglo infinito se optimizó la geometría del elemento 

del arreglo, con el propósito de minimizar las pérdidas de inserción en los diodos p-i-n y para 

incrementar la magnitud de la onda controlada a la frecuencia de 30 GHz. El elemento 

optimizado mostró un eficiente redireccionamiento de la onda incidente para ángulos de 

elevación de hasta 30°  con un coeficiente de conversión mayor a -2 dB. Con el modelo 

matemático del arreglo finito desarrollado se calcularon las características de radiación del 

arreglo reflectivo de 289 elementos de geometría optimizada. Al controlar el encendido y 

apagado de los diodos se logró redireccionar el lóbulo principal en distintos ángulos de elevación 

θ₀. El arreglo mostró valores de la eficiencia de la apertura de 37, 24, 22, 14 y 11 %, 

correspondientes al apuntamiento del lóbulo principal en los ángulos de elevación θ₀ de 0°, 20°, 

30°, 35°  y 45°, respectivamente. 

6. Las características obtenidas con el modelo del arreglo finito desarrollado fueron comparadas 

con las características calculadas con el modelo del arreglo infinito (Fig. 3.4). Como resultado, se 

probó que el modelo matemático del arreglo infinito puede predecir el posible sector de 

exploración del arreglo (Fig. 3.2), mientras que el modelo matemático del arreglo finito es 

necesario para obtener las características de radiación del arreglo (Fig. 3.5 - 3.9). 

7. El modelo matemático del arreglo finito desarrollado fue verificado experimentalmente 

mediante la construcción de arreglos reflectivos con elementos de conmutación ideales, 

configurados para redireccionar el lóbulo principal en distintos ángulos de elevación θ₀ a la 

frecuencia de 36.5 GHz. La comparación entre los valores simulados y los valores medidos de 

los patrones de radiación en la zona lejana presentó una buena coincidencia para el lóbulo 

principal. Los arreglos reflectivos diseñados mostraron valores de la eficiencia de la apertura del 

41, 39 y 28, correspondientes al redireccionamiento del lóbulo principal en los ángulos de 

elevación θ₀ de 0°, 20° y 30°, respectivamente. 
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8. Los resultados principales del modelo del arreglo finito desarrollado en este trabajo, fueron 

presentados en dos congresos internacionales, de los cuales se desprenden dos trabajos en 

extenso [1-2]; y se publicó un artículo en revista internacional indexada [3]. 
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Apéndice A 

 

Derivación de la Transformada de Fourier 

Bidimensional de los Campos Magnéticos y Eléctricos 

 

    De la ecuación (2.30), el campo magnético producido por la densidad de corriente magnética 

superficial en la m-ésima apertura puede definirse como: 

  

(A.1) 

 

    Las funciones base Ψ
m

n son no nulas únicamente en la superficie de la m-ésima apertura. 

Entonces, es posible cambiar los límites de integración en (A.1): 

 

(A.2) 

 

    

    Para calcular la transformada de Fourier bidimensional, la integral en (A.2) puede expresarse 

como la convolución bidimensional de dos funciones u y v, tal y como se muestra: 

 

 

 

(A.3) 

 

donde 

(A.4) 

y 

 

(A.5) 
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    Según el teorema de la convolución bidimensional, la transformada de Fourier bidimensional 

de la convolución de dos funciones es el producto de sus transformadas de Fourier: 

 

(A.6) 

 

donde U(kx,ky) y V(kx,ky) son las transformadas de Fourier bidimensional de las funciones u(x´,y´) 

y v(x,y), respectivamente y  es el símbolo de la transformada de Fourier bidimensional. 

 

    De esta forma, la transformada de Fourier bidimensional de la integral en (A.3) puede 

obtenerse como: 

 

(A.7) 

 

    La transformada de Fourier V(kx,ky) es calculada como sigue: 

 

(A.8) 

 

      Usando la siguiente integral de transformación [1]: 

 

 

(A.9) 

 

donde K₀ es la función de Bessel modificada del segundo tipo, la integración con respecto a la 

variable x en (A.8) puede ser obtenida mediante: 

 

(A.10) 

 

    Tomando en consideración la siguiente integral de transformación [1]: 

 

(A.11) 



 

73 

 

la expresión (A.10) es reducida a: 

 

(A.12) 

 

      Haciendo uso de las propiedades de la progresión geométrica en (A.12) conlleva a: 

 

 

 

(A.13) 

 

    Aplicando un cambio de variables tal que: 

 

 

(A.14) 

la transformada de Fourier bidimensional V(kx,ky) es determinada como: 

 

 

 

(A.15) 

 

    Definiendo Ψ
m

n (kx,ky)=U(kx,ky), es posible calcular la transformada de Fourier de la 

divergencia de R(x,y) como sigue: 

 

(A.16) 

 

donde Ψ
m

n x y Ψ
m

n y son las componentes en x y y de Ψ
m

n (kx,ky). 

     

    Calculando la transformada de Fourier de ∇∇⋅R(x,y) conlleva al siguiente resultado: 

 

(A.17) 
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    Entonces, la transformada de Fourier bidimensional del campo magnético está dada por: 

 

 

(A.18) 

 

 

    Definiendo Ψ
k
l (kx,ky) como la transformada de Fourier de (El,k(x,y) × az) y kx²+ky²=k₀²β, el 

producto entre Ψ
k
l  y Hn,m da como resultado: 

 

 

 

    (A.19) 

 

 

Finalmente, sustituyendo (A.14), (A.15) y (A.19) en (2.31), y realizando la correspondiente 

manipulación matemática, conlleva a la expresión para la admitancia mutua: 

 

 

 

 

 

 

 

(A.20) 
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Apéndice B 

 

Cálculo de la Admitancia Mutua 

 

    Para evaluar numéricamente la expresión (2.32), es necesario definir los productos entre las 

componentes de la transformada de Fourier de las densidades de corriente magnética superficial 

de la m-ésima y k-ésima aperturas anulares con stubs, (Ψ
m

n x , Ψ
m

n y) y (Ψ
k
l x , Ψ

k
l y), 

respectivamente. Las distribuciones del campo en la apertura anular y en los stubs, son 

equivalentes a los modos de la guía de onda coaxial y a la guía de onda rectangular, 

respectivamente. Entonces, se definen a continuación los productos entre las funciones que 

definen el campo en las aperturas anulares y en los stubs. 

 

B.1. Producto entre las funciones que definen el campo en las aperturas anulares 

 

    La geometría de dos aperturas anulares se muestra en la Fig. B.1. La distribución del campo 

magnético en la apertura anular, en coordenadas cilíndricas, está dada por los modos de la guía 

de onda coaxial: 

 

 

(B.1) 

 

 

donde A1,2 son constantes de normalización, kc es el número de onda de corte, Ju(x) y Nu(x) son 

las funciones de Bessel y de Neumann, respectivamente. La función Eu está definida por: 

 

(B.2) 

 

donde Ju´(x) y Nu´(x) son las derivadas con respecto al argumento de las funciones Ju(x) y Nu(x), 

respectivamente. La delta de Kronecker, δ0u, es igual a 1 para u=0. 
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Figura B.1: Geometría y distribución del campo entre dos aperturas anulares. 

 

 El campo eléctrico tangencial en la apertura anular se puede determinar a partir de la siguiente 

transformación: 

 

(B.3) 

 

sustituyendo (B.1) en (B.3) y realizando las correspondientes operaciones, las componentes del 

campo eléctrico tangencial son de la forma: 

 

 

 

 

 

 

(B.4) 

 

    Definiendo la función 

 

(B.5) 
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se puede reescribir (B.4) como: 

 

 

(B.6)     

     

    Para evaluar la admitancia mutua es necesario obtener la densidad corriente magnética y 

determinar su transformada de Fourier. 

     

    De (B.6), la corriente magnética superficial se define como: 

 

 

 

(B.7) 

 

mientras que las componentes en x y y de la densidad de corriente magnética superficial se 

pueden obtener mediante: 

 

(B.8) 

 

    Entonces, la transformada de Fourier de cada componente es determinada por medio de: 

 

 

 

(B.9) 

 

donde x´=x-x₀ y y´=y-y₀. 

 

    Sustituyendo (B.8) en (B.9) y aplicando el cambio de variables (A.14) se obtienen: 
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(B.10) 

    

 Reescribiendo (B.10) de tal manera que: 

 

 

 

 

(B.11) 

donde K(α,β) y L(α,β) están definidas por medio de: 

 

(B.12) 

 

y 

 

(B.13) 

     

    Ahora bien, el producto entre las componentes x y y de la transformada de Fourier para los 

modos TM en la ecuación (2.32) está definido como: 

 

 

(B.14) 



 

79 

 

donde Ψ
m

n x y Ψ
m

n y son las componentes de la m-ésima apertura, mientras que Ψ
k
l x y Ψ

k
l y son las 

componentes de la k-ésima apertura. 

 

        Sustituyendo (B.11) en (B.14) y simplificando se tiene: 

 

(B.15) 

 

definiendo (x₀m
-x₀k

)=R´cosθ , (y₀m
-y₀k

)=R´sinθ y sustituyendo en (B.15) conlleva a: 

 

(B.16) 

 

    Para las aperturas anulares cuyas distribuciones de campo son equivalentes a los modos de la 

guía de onda coaxial, la integración sobre α puede evaluarse en términos de las funciones de 

Bessel. 

 

    Integrando (B.16) sobre α 

 

(B.17) 

 

se obtiene: 

 

(B.18) 

 

donde 

 

(B.19) 

 

(B.20) 

 

(B.21) 
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con p=1,2 , q=u,v y r=m,k ; de tal manera que únicamente queda la integración sobre β de la 

ecuación  

(B.18). 

 

    El producto entre las componentes para los modos TE en la ecuación (2.32), está definido por: 

 

 

(B.22) 

 

cuya simplificación conlleva a la siguiente integral: 

 

(B.23) 

evaluando (B.23) sobre α da como resultado: 

 

(B.24) 

 

donde 

 

(B.25) 

 

con p=1,2 , q=u,v y r=m,k; quedando finalmente la integración sobre β de la ecuación (B.24). 

Para el caso de los productos entre las funciones que definen el campo en las aperturas anulares y 

en los stubs, tal simplificación no puede llevarse a cabo, por lo tanto es necesario resolver la 

integral doble. 

 

B.2. Producto entre las funciones que definen el campo en los stubs 

    La geometría del stub se muestra en la Fig. B.2. El campo magnético en el stub está definido 

por: 

(B.26) 
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Figura B.2: Geometría y distribución del campo en el stub. 

 

donde B1,2 son constantes de normalización y 

(B.27) 

 

(B.28) 

 

(B.29) 

 

      El campo eléctrico tangencial en el stub se puede determinar a partir de la siguiente 

transformación: 

 

(B.30) 

 

sustituyendo (B.26) en (B.30) y realizando las correspondientes operaciones, las componentes 

del campo eléctrico tangencial son de la forma: 

 

 

 

 

 

 

(B.31)  
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   La distribución del campo magnético en el stub puede ser aproximada tomando en 

consideración únicamente el primer término de la suma (u=0) en (B.26), lo cual simplificaría en 

gran manera el cálculo del acoplamiento mutuo. Entonces, reescribiendo (B.26) se tiene: 

 

(B.32) 

 

y por lo tanto, (B.30) se reduce a: 

 

 

(B.33) 

 

    De esta forma, la expresión para la densidad de la corriente magnética en el stub es: 

 

(B.34)     

 

        Para obtener la transformada de Fourier de la densidad de corriente magnética en el stub, se 

aplica la siguiente integral: 

 

(B.35) 

 

    Al existir un desplazamiento en el eje x con respecto al centro de la apertura anular (Fig. B.3), 

se definen las nuevas coordenadas: 

 

(B.36) 

y se introduce el término e
-jkxr₂, lo cual resulta en la siguiente expresión para la transformada de  

Fourier de la densidad de corriente magnética: 

 

(B.37) 
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    Cada uno de los stubs está colocado de forma radial, espaciado φs grados, lo cual implica un 

cambio en los ejes coordenados (Fig. B.4) de tal manera que: 

 

(B.38) 

 

y definiéndose los vectores unitarios de la siguiente forma: 

 

(B.39) 

 

    Ahora, tomando en consideración una posible traslación del origen (x₀,y₀), se tiene: 

 

(B.40)     

 

Las componentes en x y y de la transformada de Fourier para la corriente magnética en el stub 

están definidas por: 

 

(B.41) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura B.3: Desplazamiento en el eje x. 

 

 



 

84 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura B.4: Giro de los ejes coordenados y de los vectores unitarios. 

 

donde Ψ(α,β) es de la forma: 

 

 

 

(B.42) 

 

y S es el número total de stubs por elemento. 

 

    El producto entre las componentes x y y de la transformada de Fourier para la corriente 

magnética en los stubs de la m-ésima y la k-ésima aperturas, para los modos TM, resulta en la 

siguiente integral doble: 

 

 

(B.43) 

 

mientras que los modos TE presentan la siguiente integral doble: 

 

(B.44) 

  

donde 

 



 

85 

 

 

 

(B.45) 

 

 con w=s,t  y r=m,k. 

 

B.3. Producto entre las funciones que definen los campos en las aperturas anulares y en 

los stubs 

 

    Reescribiendo las componentes en x y y de la transformada de Fourier de la corriente 

magnética para la apertura anular (B.11): 

 

 

(B.46) 

 

y para los stubs (B.41): 

 

 

(B.47) 

    El producto entre las funciones que definen los campos en las aperturas anulares y en los stubs 

del m- 

ésimo y el k-ésimo elemento para los modos TM se reduce a la integral doble: 

 

 

(B.48) 

 

mientras que el producto para los modos TE resulta en la siguiente integral doble: 

 

 

(B.49) 
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Apéndice C 

Diagramas de las Antenas tipo Corneta 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura C.1: Diagrama de la corneta alimentadora. 
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Figura C.2: Diagrama de la corneta receptora. 
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