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Capitulo 1

CONCEPTOS BASICOS DE LAS ANTENAS RECONFIGURABLES.

El objetivo fundamental de un Sistema de Radiocomunicaciones, es transferir la informacién desde
una fuente a un destino a través del espacio libre.

Por lo general, la informacion de la fuente no estd en forma adecuada para tener la capacidad de
viajar a una distancia considerable a través de un medio de transmisidn, por tal razdn se utiliza un
elemento llamado transmisor en el extremo de la fuente y un receptor en el otro extremo del
destino.

La informaciéon ya convertida en una seial eléctrica, es alimentada al transmisor, cuyos
componentes mas sobresalientes son el generador de alta frecuencia, el modulador y la antena
transmisora, que sirven para procesar dicha sefial en una forma adecuada para transmitirse a
través del espacio libre. Dicha informacion es captada por el receptor, cuyos componentes mas
sobresalientes son la antena receptora y el demodulador, que sirven para captar parte de la
potencia emitida por el transmisor al espacio libre y procesarla para que el dispositivo de salida
pueda reproducir la informacién enviada por el transmisor.

En este Ultimo proceso se capta ruido® en el espacio libre y en el receptor, este se suele medir a
través de la relacion sefial a ruido, (S/N) que es la razén de la potencia de la sefial y la del ruido en
un punto dado de un sistema. También se presenta la atenuacion’ de la sefial al propagarse por el
espacio libre.

Transmisor:

Generador de alta Receptor:

[> frecuencia. [> Medio de transmision: [> Antena receptora.
uente
Modulador. El espacio libre. Demodulador.

Antena transmisora.

Fig. 1.1- Esquema convencional de un Sistema de Radiocomunicaciones.

Parte importante de un transmisor es el modulador, el cual permite superponer la sefial de
informacién a transmitir sobre una sefal portadora de alta frecuencia, generando de este modo
una onda modulada. La sefial portadora es originada por un generador de alta frecuencia. La
contraparte del modulador es el demodulador que forma parte importante del receptor, el cual
permite recuperar la seial de informacién.

Un Sistema de Radiocomunicaciones se caracteriza por el uso de antenas. Una antena puede ser
definida como un dispositivo de transicién que se encuentra entre el espacio libre y un dispositivo
de guia de onda, el cual permite radiar o recibir las ondas electromagnéticas (conocidas también
como ondas de radio). El principio basico de funcionamiento de cualquier antena se basa en la
produccion de ondas electromagnéticas, las cuales son generadas por cargas aceleradas (o
desaceleradas), y corrientes cambiantes en el tiempo; este principio de funcionamiento de la
antena se conoce con el nombre de radiacidn. Si no hubiera una antena con una buena eficiencia
no seria posible la transmisién inaldmbrica de informacién a grandes distancias a través de ondas
electromagnéticas radiadas en el medio.

Ruido: es el término general aplicado a cualquier fendmeno que degrada o interfiere la sefial de informacidn transmitida.

2 s . P . o . . s
Atenuacion: se define como la pérdida gradual de potencia de una sefial que sufre al propagarse a través de un medio de transmision.



1.1 PARAMETROS DE LAS ANTENAS

Las antenas son componentes necesarios y criticos de los Sistemas de Radiocomunicaciones, pero
a veces su incapacidad para adaptarse a nuevos escenarios de operacion puede limitar el
rendimiento del sistema. Por ello, las antenas reconfigurables permiten adaptar su
comportamiento a las necesidades cambiantes del sistema o de las condiciones ambientales,
mejorando o eliminando estas restricciones y proporcionando niveles adicionales de funcionalidad
de cualquier sistema.

La reconfiguracion de una antena se puede logra a través de una redistribucion intencional de las
corrientes o, su equivalente, los campos electromagnéticos de la apertura efectiva de la antena,
dando lugar a cambios reversibles en las propiedades de radiacidon. Por ejemplo, las antenas
reconfigurables en dispositivos portatiles inalambricos pueden ayudar a mejorar la relacién S/N o
redirigir la potencia transmitida.

En los grandes arreglos de fase, las antenas reconfigurables podrian ser utilizadas para
proporcionar capacidades adicionales que pueden resultar de banda ancha de frecuencias
instantaneas mayores, los volimenes de escaneo mas amplios, y los patrones de radiacidén con una
distribucién de los I6bulos laterales mas deseables. Es por ello que a continuacién estudiaremos
los parametros principales de las antenas.

En la teoria de antenas existen diferentes pardmetros, los cuales permiten caracterizar a las
antenas y compararlas entre si [1].

1.1.1 PATRON DE RADIACION

Ninguna antena fisica radia de manera uniforme en todas las direcciones del espacio.

La grafica que describe la intensidad del campo lejano en funcién de la direccidon a una distancia
fija de una antena se denomina Patron de Radiacién. El Patrén de Radiacién de una antena es
definido como una funcidn matematica o una representacion gréafica de las propiedades de la
antena como una funcién del espacio angular de coordenadas 8,¢. En muchos casos, este es
determinado en la regidn de campo lejano y es representado como una funcién de las
coordenadas direccionales. Las Propiedades de Radiacidon incluyen la Densidad de Flujo de
Potencia, Intensidad de Radiacion, la Fuerza del Campo, la Directividad, Fase o Polarizacién. Este
se puede determinar de diferentes formas:

Representa tipicamente una grafica de la magnitud del

a) Patrén de campo o - L .
campo eléctrico o magnético como una funcién del espacio

(en escala lineal)
angular.
Patrén de b) Patrén de potencia Repre.senta t|p|cament,e una graflca, ’del cuadrado de' lIa
Radiacién (en escala lineal) magnitud del campo eléctrico o magnético como una funcidn
del espacio angular.
¢) Patrén de potencia Representa la magnitud del campo eléctrico o magnético, en

(endB) decibeles, como una funcidn del espacio angular.




REGIONES DE RADIACION DE UNA ANTENA

Las Regiones de Radiacidn se definen en el espacio que rodea a una antena, se dividen en 3
regiones: Regidn de Campo Cercano Reactivo, Regién de Campo Cercano Radiante, Regién de
Campo Lejano como se muestra en la Fig. 1.2.

Region de campo lejano
(Fraunhofer)

Regién de campo cercano radiante
(Fresnel)

Region de campo cercano
reactivo (Rayleigh)

R, =0.62D)

— ,
_L —IX‘* Ry=2D/).
Rz\

Fig. 1.2- Regiones de Campo de una antena.

a) Region de Campo Cercano Reactivo (Rayleigh): es definido como esa porcién de la region
de campo cercano que rodea inmediatamente a la antena donde el campo reactivo es
predominante. Se caracteriza esta region porque las fases del campo eléctrico y el campo
magnético estdn a menudo cerca de la cuadratura; asi la impedancia de onda es muy
reactiva y el alto contenido de la energia almacenada no propagada cerca de la antena.

b) Region de Campo Cercano Radiante (Fresnel): es definido como esa region del campo de
una antena entre la regién de campo cercano reactivo y la regién de campo lejano donde
los campos de radiacion son predominantes y donde la distribucién de campo angular es
dependiente a la distancia desde la antena. Se caracteriza esta regién porque:

e Los campos estan predominantemente en fase.

e Los campos no muestran aun un frente de onda esférico; asi el patrén varia con la
distancia.

e Eslaregion donde las medidas del campo cercano son hechas.



c) Regién de Campo Lejano (Fraunhofer): es definido como esa region del campo de una
antena donde la distribucion de campo angular es esencialmente independiente de la

distancia desde la antena. Esta regidn se caracteriza porque:

e Los campos exhiben frente de onda esférico (e‘jkr/r); asi el patrén, idealmente,

no varia con la distancia.

e El campo eléctrico y el campo magnético estdn en fase.

e Laimpedancia de onda es, idealmente, real.

e La potencia predominate es real; propagdndose la energia.

Region de campo
cercano reactivo

N
// \
/ | Regién de
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Fig. 1.3- Tipicos cambios de la amplitud del Patrdn de Radiacion de la antena desde el Campo Cercano Reactivo hacia

el Campo Lejano.

LOBULOS DE PATRON DE RADIACION

Varias partes de un Patrén de Radiacién son referidas como lébulos, que pueden ser divididos en

[2]:

a) Lébulo principal: Se suele definir como aquel Iébulo que contiene la direccién de potencia de

radiacion maxima, como se muestra en la Fig.1.4.

b) Lébulos secundarios: Se suele definir como todos aquellos distintos Iébulos que son diferentes

al l16bulo principal, como se muestra en la Fig.1.4.

c) Lobulo posterior: Se suele definir como aquel I6bulo que se encuentra en la direccidon opuesta

al l1ébulo principal, como se muestra en la Fig.1.4.



ANCHO DE HAZ

Se suele definir como aquel angulo de abertura del I6bulo principal del Patrén de Radiacién que
usualmente se determina al nivel de la mitad de la potencia (es decir, 0.707 por campo eléctrico, o
bien -3 dB por potencia) con respecto al maximo principal de radiacién. En cuanto mas estrecho es
el haz mayor es la Directividad de la antena. Este se puede determinar de diferentes formas:

e HPBW, Half-Power Beamwidth. Ancho de Haz a la Mitad de Potencia: se suele definir
como el dngulo entre 2 puntos del haz maximo en donde la Intensidad de Radiacién es la
mitad del valor del haz maximo, como se muestra en la Fig.1.4.

e FNBW, First-Null Beamwidth. Ancho de Haz Entre los Primeros Nulos: se suele definir
como el dngulo de separacidn entre los primeros nulos del Patron de Radiacidn. En otras
palabras, es el ancho del I6bulo principal completo, como se muestra en la Fig.1.4.

e Ancho de Haz de -10 dB desde el maximo.

NIVEL DE LOBULO PRINCIPAL A SECUNDARIO

Se suele definir como la relacién en dB entre el |6bulo principal y el mayor de los Iébulos
secundarios, como se muestra en la Fig.1.4.

Prog.
NPLS = 10 log <M> (1.1)

radsecundario

Donde NPLS es el Nivel de Lébulo Principal a Secundario, Pradprincipul es la Potencia de Radiacion
del Lébulo Principal y Prgq es la Potencia de Radiacion del Mayor de los Lébulos

Secundarios.

secundario

Los ldbulos secundarios deben mantenerse lo mds bajo posible para que la mayor parte de la
Potencia Radiada se concentre en la direccidn del Haz principal y no se desvie a las regiones de los
I6bulos laterales. Una forma de reducir el nivel de los Iébulos laterales en el diagrama de radiaciéon
de un sistema lineal es disminuir progresivamente la distribucidn de corriente en los elementos del
sistema; es decir, hacer las amplitudes de excitacidon en los elementos en la parte central del
sistema sean mayores que la de los elementos en los extremos finales.

10



RELACION DELANTE/ATRAS

Se suele definir como la relaciéon en dB entre la Potencia Radiada del Lébulo Principal y la Potencia
Radiada del Lobulo Posterior, como se muestra en la Fig.1.4.

P
F/B = 1Olog<PmdF> (1.2)

radp
Donde F/B es la Relacion Delante/Atrds, P,.q4 €s el Nivel de Potencia de Radiacién del Lébulo
Principal y P,qqp €s la Potencia de Radiacion del Lébulo Opuesto. Obviamente, la relacion de F/B

debe de tener un valor grande ya que esto implica que la mayor parte de la Potencia de Radiacion
se estd concentrando en el I6bulo principal.

Como una observacion adicional, tenemos que si NPLS y F /B tienen valores grandes esto implica
gue los lIébulos secundarios de la antena casi no contribuyen a generar interferencias.

NLPS{dB:$ =/ O \205a®
F/B (dB)

-10
-15
-20
-25 o A
> @

@

-30
-180° 0. 0° 0, 180°

Fig.1.4- Diagrama de Radiacion.

[E

. Lébulo Principal.

2. Lébulos Secundarios.

3. Lébulo Posterior.

4. Ancho de Haz Entre los Primeros Nulos.

5. Ancho de Haz a -3 dB.

NPLS, Nivel de Lébulo Principal a Secundario.

F/B, Relacion Delante/Atras.

11



1.1.2 TEOREMA DE POYNTING

El Teorema de Poynting establece que dentro de un volumen v, la potencia suministrada es igual a

la potencia de salida mas la potencia disipada dentro de ese volumen mas la rapidez de cambio de

la energia eléctrica y magnética almacenada en el mismo volumen [3]. Este teorema fue
formulado por John Henry Poynting (1852-1914). De aqui es importante destacar que las leyes de
conservacién de energia y momento son importantes resultados establecidos para el campo
electromagnético. Nosotros iniciaremos por considerar la conservacién de energia, a menudo 12
Ilamado Teorema de Poynting. El Vector de Poynting lo podemos hallar de la siguiente forma:

VXE = —jwuH Ley de Faraday (1.3)
V xH = jweE +] Ley de Ampere con correccién de Maxwell (1.4)
H -VXE=-H"- ﬁjwy = —|ﬁ|2ja)y (1.5)
E-VxH =E-(jwsE +]) (16)

Si recordamos que la Densidad de Corriente (f) es igual a la Densidad de Corriente Eléctrica
Impresionada (/;) mas la Densidad de Corriente Eléctrica de Conduccién (/. = oE), es decir:

J=J;+0E (1.7)

Sustituyendo tenemos:

E-VxH =—jwe|E| +o|E[ +E-J; (18)
Usando la identidad del vector:

V-(AxB)=B-(VxA)—4-(VxB) (19)
Entonces tenemos:

V-(ExH)=H"(VxE)—E-(VxH") (1.10)
V-(Ex H) = —|H| jou + jwe|E|" - o|E| = E -], (1.11)

Esta es la Forma Diferencial de la Conservacion de Energia que es aplicada a los campos
electromagnéticos.

Usando el Teorema de la Divergencia:

f (V-A)dvzfﬁ A-dad (1.12)
14

f (v-(Ex ) av zjﬁ (Exﬁ*)-dgzjé (F x A*) -7 da (1.13)
v S S
El Vector de Poynting (W) especifica tanto la direccion como la magnitud del Flujo de Energia:

W =ExH (1.14)

La cantidad usada para describir la potencia asociada con una onda electromagnética es el Vector
de Poynting. Se ve que la energia fluye en la direccidn en que viaja la onda.



TEOREMA DE POYNTING PARA CAMPOS ARMONICOS.

Juntando conceptos de circuitos tales como la resistencia y la reactancia de una red lineal de dos
terminales que ocurre en muchas aplicaciones, incluso en circunstancias en donde el tamafio del
sistema es comparable a la longitud de onda en el espacio libre, por ejemplo, para una antena
resonante resulta util, por lo tanto, tener una definicion general basada en los conceptos de
campo [4]. Esto se deduce desde de la consideracién del Teorema de Poynting para la variacién

armonica en tiempo de los campos. En donde nosotros asumimos que el campo eléctrico (E), el

campo magnético (17) y todas las fuentes tienen un tiempo de dependencia e/“t, de modo que
nosotros escribimos:

- - . 1, . N ,
E(x,y,7t) = Re(E(x,y,2)e/®t) = E(Eef‘“t + E*e7%t) (1.15)

~ _ . 1, . o~
H(x,y,zt) = Re(H(x,y,z)e%t) = E(Hef‘“t + H*e™Jot) (1.16)

Donde el asterisco (*) indica complejo conjugado. Entonces tenemos:

—_

O T I
W=ExH = E(Eef“’t + E*e‘f“’t)xz(H*e_J“’t + He/®t) (1.17)

. 1(1,= = = o~ . L

W=E><H*=§{§(E><H*+E*><H+EXH-eJZ“’t+E*><H*-e_JZ‘“t)} (1.18)
~ 11, = ok -~ -~ *

W=E><H*=§{§(E><H*+(E><H*) +E X H-el29t + (E x H - e/2¢t) )} (1.19)

. 11
W=ExH = ERe(E X H*) +§Re(E X H - e/2¢t) (1.20)

El primer término notamos que no es funcién de tiempo, y las variaciones de tiempo del segundo
son 2 veces la frecuencia dada.

El Vector de Poynting Promedio de Tiempo (la Densidad de Potencia Promedio) puede escribirse
como:

Wao(x,,2) = [W(x,y,z:0)] = %Re(f x H*) (1.21)

Este representa la parte real de la Densidad de Potencia Promedio. El flujo neto de energia en la
onda electromagnética estd dado por el promedio temporal del Vector de Poynting. El factor 1/2
aparece en la ecuacién porque los campos Eyﬁ representan valores pico, y estos pueden ser
omitidos para valores RMS.

13



1.1.3 DENSIDAD DE POTENCIA DE RADIACION

La Densidad de Potencia de Radiacién, m, da una medida de la Potencia de Radiacién Promedio
para una antena en una direccion particular y es obtenida por el Vector de Poynting de Tiempo
Promedio. Basados en la definicién del Vector de Poynting de Tiempo Promedio, la Potencia de
Radiacion Promedio para una antena puede ser escrita como:

. . 1 . R
Pmd=Pa,,=3§ Wmd-ds=j£ Wa,,-nda=§j£ Re(E x H*) -d§ (1.22)
S S S

Esto porque la Densidad de Potencia asociada con el campo electromagnético de una antena
ubicada en campo lejano es predominantemente real y puede ser referida como Densidad de
Radiacion.

Si consideramos una antena isotrdpica, la cual se caracteriza por radiar igual en todas las
direcciones, lo cual implica que en coordenadas esféricas no depende de 8, ¢. En adicion esta
puede solo tener una componente radial. Entonces la Potencia Radiada Total para esta antena es
dada por:

2T T
Prag = Py = f Wo - ds = f f [a; Wo(r)] - [a, r’sen8dOd¢] = 4nr?W, (1.23)
s o Yo
Y la Densidad de Potencia:
- _— Prad N
WO = Woar = mar (124)

Que esta uniformemente distribuida sobre la superficie de una esfera de radio r.

1.1.4 INTENSIDAD DE RADIACION

La Intensidad de Radiacién en una direccién dada se define como la Potencia Radiada desde una
antena por unidad de angulo sdlido. Esta es dada por el producto de la Densidad de Radiacién vy el
cuadrado de la distancia r:

U =rW,qy (1.25)

Donde U es la Intensidad de Radiacidn, r es la distancia a la que se encuentra la antenay W,.,4 es
la Densidad de Potencia de Radiacidn. La Intensidad de Radiacién es independiente de la distancia
a la que se encuentre la antena.

La Intensidad de Radiacion de una fuente isotrdpica es:

Prad
Uy=—— (1.26
0 =72 (1.26)
Una fuente isotropica es aquella cuya radiacidon es idéntica en todas direcciones, es decir, no

dependeder,fy ¢.
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1.1.5 GANANCIA DE ANTENA DIRIGIDA (DIRECTIVIDAD)

En una definicidn matemadtica, la Directividad se define como la razén de la Intensidad de
Radiacion en una direccién dada desde la antena con el promedio de Intensidad de Radiacidn
sobre todas las direcciones. El promedio de Intensidad de Radiacién es igual al Total de Potencia
Radiada por la antena dividida por 41, entonces:

U _4nU
UO Prad

D (1.27)
Si la direccion no estd especificada, la direccion de la maxima Intensidad de Radiacién esta ya
implicita, entonces:

U/max Umax 47-[ Umax

A

Otra definicion de la Directividad es el grado de concentracion de la Potencia Radiada en una
direccion dada se estima por la Ganancia de Antena Dirigida [5]. Existe también otra definicidn de
la Ganancia de Antena Dirigida completamente equivalente a la anterior. De acuerdo con esta
definicién la Ganancia de Antena Dirigida de una antena indica cuantas veces debe ser aumentada
la Potencia Radiada al sustituir una antena direccional por una antena isotrépica absolutamente
omnidireccional hipotética, con la condicién de mantener constante la magnitud del médulo del
Vector de Poynting en el punto de recepcién. Por consiguiente, aqui se resalta el hecho de que el
aumento de la Ganancia de la Antena Dirigida es equivalente aparentemente al crecimiento de la
potencia del transmisor.

1.1.6 GANANCIA DE UNA ANTENA

La Ganancia de una Antena se define como la relacion de la Intensidad, en una direccién dada, a la
Intensidad de Radiacidn que se obtendria si la potencia aceptada por la antena fuera radiada
isotropicamente. La Intensidad de la Radiacién correspondiente a la potencia isotrépica radiada es
igual a la potencia aceptada en la entrada por la antena dividida por 4, entonces:

U
G =4m— (1.29)
Pin

Donde G es la Ganancia de la Antena, U es la Intensidad de Radiacién y P;, es la Potencia Total
aceptada en la entrada. Pero si nosotros podemos escribir que la Potencia Total Radiada estd
relacionada a la Potencia Total de entrada por:

Proa = ecaPin (1.30)
Donde e es la Eficiencia de Radiacidn de la Antena, P,,4 s la Potencia Total Radiada. Entonces:
G =eqD (1.31)

De aqui concluimos que si la antena es sin perdidas, su Ganancia es igual a la Directividad. Sin
embargo, si la antena no es 100% eficiente, la Ganancia es menor que la Directividad.

Entonces, podemos decir que la Ganancia indica cuantas veces debe ser aumentada la potencia de
entrada al sustituir una antena dirigida real con pérdidas por una antena hipotética absolutamente
no direccional sin perdidas con la condicion de mantener constante la magnitud del mdédulo del
Vector de Poynting en el punto de observacion.

15



1.1.7 POLARIZACION

La Polarizacion de una onda radiada es definida como aquella propiedad de una onda
electromagnética radiada que describe una direccidn variable en el tiempo y relativa a una
magnitud del vector del campo eléctrico; especificamente, la figura trazada como una funcion del
tiempo por la extremidad del vector en una ubicacidn fija en espacio, y el sentido en que esta es
trazada, como se observa a lo largo de la direccién de propagacién [6]. En otras palabras, la
Polarizacidn es la curva trazada, en un punto de observacién dada como una funcién del tiempo,
por el punto final de la flecha representa el campo eléctrico instantaneo. El campo debe ser
observado a lo largo de la direccién de propagacidn. Un tipico trazo como una funcién de tiempo
es mostrado en la Fig.1.5.
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Fig.1.5- Rotacidn de una onda electromagnética plana en z=0 como una funcion de tiempo.
La Polarizacion puede ser clasificada en 3 categorias: Lineal, Circular y Eliptica.

Si el campo eléctrico total puede ser escrito como:
E=(E,'2+E,"9) e Tko? (1.32)
En la forma dominio del tiempo este campo es:
€(z,t) = Re{E - e/**} = Re{(E, "% + E,*9) - e J¥07 - ¥t} (1.33)
€(z,t) = Eyot - cos(wt — koz + ¢) £ + Eyot- cos(wt — koz + (,by)}? (1.34)

Donde E, ¥, Ey+ son complejosy Eyo 7, Eyo+ son reales.
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A) POLARIZACION LINEAL

Una onda se dice que esta Polarizada Linealmente en un punto dado en el espacio si el vector del
campo eléctrico en ese punto es siempre orientado a lo largo de la misma linea recta en cada
instante de tiempo.

Un nimero de posibilidades ahora surgen. Si E,* ;tOyEyo+ = 0, nosotros tenemos una
Polarizacién Lineal de onda plana en la direccién £. Similarmente, si Eyo" # 0y Ex* =0,
nosotros tenemos una Polarizacién Lineal de onda plana en la direccién J. Si ExO‘LyEyO+ son
parte real y no cero, nosotros tenemos una Polarizaciéon Lineal de onda plana a un angulo:

+

E
¢ = tan—lEy—"+ (1.35)
x0

Por ejemplo, si EyJr = ExJr = E,, nosotros tenemos:
E=E, (+9) ek (1.36)

Que representa un vector de campo eléctrico a un angulo de 45° con respecto al eje x.

En la Fig.1.6 se muestra la Polarizaciéon Lineal a un dngulo ¢ con respecto al eje x.
éy A

4

—d

"f
Y

Fig.1.6-Polarizacion Lineal del campo eléctrico a un dngulo ¢ con respecto al eje x.
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B) POLARIZACION CIRCULAR

Una onda se dice que tiene Polarizacién Circular si la punta del vector de campo eléctrico traza un
lugar geométrico circular en el espacio. En esos instantes variables del tiempo, la intensidad de
campo eléctrico de tal onda siempre tiene la misma amplitud y la orientacién en el espacio del
vector de campo eléctrico cambia continuamente con el tiempo de tal manera como si este
describiera un lugar geométrico circular.

Si consideramos el caso en que E, ' = jEy+ = E,, donde E; es real, asi que:
E=Ey- (& —j9) e koz (1.37)
En la forma dominio del tiempo este campo es:
- - i . .
€(z,t) = Re{E - e/} = Re {EO “(R+e 29)-eSkoz. ef“’t} (1.38)

£z, t) = E,- {J? cos(wt — kyz) + ¥ cos (wt —koz — g)} (1.39)

£z, t) = Ey - {% cos(wt — kyz) + J sen(wt — kyz)} (1.40)
Este tipo de onda es referida como una Polarizaciéon Circular de Mano Derecha, RHCP.
Si consideramos el caso en que E,* = —jEyJr = E,, donde E; es real, asi que:
E=Ey (% +j9) e ko7 (1.41)
En la forma dominio del tiempo este campo es:
£(z,t) = Re{E -9t} = Re {EO(J? - e_anf/) g~ JkoZ . ej‘“t} (1.42)

€(z,t) = E,- {9? cos(wt — kyz) — ¥ cos (wt —koz — g)} (1.43)

£(z,t) = Ey - {% cos(wt — kyz) — y sen(wt — kyz)} (1.44)
Este tipo de onda es referida como una Polarizaciéon Circular de Mano Izquierda, LHCP.

En la Fig.1.7 se muestra la Polarizacién RHCP y LHCP.

My by

€0, 1) %0, 1)

5/
ol S

(a) (b)
Fig.1.7-Polarizacion del campo eléctrico para (a) RHCP y (b) LHCP.
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C) POLARIZACION ELIPTICA

Una onda se dice que esta Polarizada Elipticamente si la punta del vector de campo eléctrico traza
un lugar geométrico eliptico en el espacio. En varios instantes de tiempo el vector de campo
cambia continuamente con el tiempo de tal manera como si este describiera un lugar geométrico
eliptico.

Si consideramos el caso en que ¢, = g, ¢y, =0, Ext=(Er+E)yY Ey0+ = (Er — E}), asi que:
- /i
€z, t) = (Eg + Ey)- cos (wt — koz + E) 2+ (Eg — E}) - cos(wt — koz + 0)§ (1.45)

£(z,t) = —(Er + E,) -sen(wt — kyz) X + (Eg — EL) - cos(wt — kgz)y (1.46)

Si consideramos el caso en que ¢, = %, ¢y, =0, Ext =(Er—ELY Ey0+ = (Er + E}), asi que:
- I
€(z,t) = (Exr — EL) - cos (a)t —koz + 5) X+ (Eg + E)-cos(wt — kogz+ 0)y (1.47)

€(z,t) = —(Egp — E,) - sen(wt — koz) £ + (Ex + Ey) - cos(wt — koz)y (1.48)

Para una orientaciéon mas general de una Polarizacién Eliptica, tenemos:

nm
Ap =y — ¢y ¢7 n=0,24.. (1.49)

Evo" = (Eg + E;) (1.50)
Ey" = (Eg — EL) (1.51)
Entonces:
£(zt) = (Egx + EL) - cos(wt —koz+ ¢ )X+ (Eg —E)* cos(a)t —koz + d)y)f/ (1.52)

En la Fig.1.8 se muestra la Polarizacién Eliptica.

Fig.1.8- Polarizacion Eliptica del campo eléctrico.

La Razdn Axial se define como la razén entre el eje mayor y el eje menor, es igual a:

Eje mayor 0OA
Ap = Blemay _104]

_ = 1<AR< o (153
Eje menor |OB|  ( )

A continuacion se muestra en la tabla una clasificacion del tipo de Polarizacién de la onda de
acuerdo a la Razoén Axial.

Polarizacion Razon Axial
Lineal AR = ©
Circular AR =1
Eliptica 1<AR < @




1.1.8 BANDA DE FRECUENCIAS DE TRABAJO

El Ancho de Banda de una antena se define como el margen de frecuencias de trabajo, en donde
sus propiedades se mantienen dentro de unos ciertos requisitos técnicos [7]. Dichos requisitos
técnicos son los que limitan la Banda de Frecuencias de Trabajo que se determinan por el
empeoramiento de la adaptacién de entrada de la antena. En otros casos la limitacién de la Banda
de Frecuencias de Trabajo puede tener lugar a causa de la variacion de la posicién del maximo del
diagrama direccional, el ensanchamiento del haz y el decrecimiento de la directividad, el aumento
del nivel de los I6bulos laterales, entre otras causas.

Existe una clasificacidon para las antenas de acuerdo con su Banda de Frecuencia de Trabajo:

e Antenas de Bandas Estrechas: son aquellas que tienen una Banda de Frecuencia de
Trabajo menor del 10% de la frecuencia nominal.

e Antenas de Banda Ancha: son aquellas que pueden tener una Banda de Frecuencias de
Trabajo desde el 10 hasta el 50%.

e Antenas de Sintonizacién Multiple: son aquellas que tienen la Banda de Frecuencias mas
anchas del orden de una o varias octavas.

e Antenas de Frecuencia Independiente: son aquellas que los limites superior e inferior de la
Banda de Frecuencias de trabajo llega a ser de 5:1 y mas.

1.2 CONMUTADOR ELECTRONICO

Las antenas reconfigurables tienen como base una antena convencional con parametros fijos.
Agregando a esa antena un conmutador electrénico (MEMS o Diodo PIN) o Varactor podemos
obtener antena reconfigurable. Por ello a continuacidn se explica el principio de funcionamiento
de los conmutadores electrénicos.

1.2.1 CONMUTADOR MEMS (MICROELECTROMECHANICAL SYSTEMS)

Los conmutadores MEMS son dispositivos que usan el movimiento mecanico para lograr un
cortocircuito o un circuito abierto en la linea de transmision de RF [8]. Los conmutadores MEMS
de RF son conmutadores micromecanicos que son disefiados para operar en frecuencias de 0.1 a
100 GHz. Un conmutador MEMS puede ser hecho en varias configuraciones diferentes, segun el
camino de la sefal (capacitivo o contacto directo), el mecanismo de actuacion (electrostatica,
magnetostatica, piezoeléctrica, o térmica), el mecanismo de retorno (resorte o activo) y el tipo de
estructura (voladizo, puente, brazo de palanca o rotativo).

Una configuracidon popular para conmutadores de microondas es la mostrada a continuacion,
donde la capacitancia de la ruta de sefal es conmutada entre un estado de capacitancia baja y un
estado de capacitancia alta moviendo una membrana conductora flexible a través de la aplicacion

de un voltaje de control DC.
Capa

/ Dieléctrica

L

E j/ ,gi ﬁ.%

Capacitancia Baja Capacitancia Alta
(Circuito Ablerto) (Cortocircuito)

Fig.1.9- Configuracion de un conmutador de microondas.
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Cuando un voltaje es aplicado entre una viga de puente o viga de voladizo y el electrodo para
bajar, se induce una fuerza electrostdatica en la viga. Dicha fuerza es la que existe entre las placas
de un capacitor bajo un voltaje aplicado. A fin de aproximarse a esta fuerza, la viga sobre el
electrodo es modelada como un capacitor de placas paralelas.

(@)
(®
Fig.1.10- MEMS de viga de puente (a) y viga de voladizo (b) con su respectivo electrodo para bajar.

Dado que el ancho de la viga es wy el ancho del electrodo es W (A = Ww), la capacitancia de
placas paralelas es:
$0A $0WW
9
Donde g es la altura de la viga por encima del electrodo. La fuerza electrostatica aplicada a la viga
considerando la potencia entregada a una capacitancia dependiente del tiempo estd dada por:
1 .,dC(g9) 1egWwV?
FE=-V?—F = ———
2 dg 2 g°
Donde V es el voltaje aplicado entre la viga y el electrodo. Notamos que la fuerza es
independiente de la polaridad del voltaje. Por otro lado, como se ilustra en la Fig.1.10 (a), se
presenta la fuerza electrostdtica aplicada y la fuerza de restauracion mecanica gracias a la rigidez
de laviga (F = kx), las cuales llegan a equilibrio cuando ambas fuerzas son iguales, entonces:

1egWwV?

2 g2
Donde g es la altura del puente cuando el voltaje de polarizacidon es cero. Resolviendo esta
ecuacion para el voltaje tenemos:

C

(1.54)

(1.55)

=k(go — g) (1.56)

2k
V= 2 — 1.57
eoww? (90 —g) (1.57)
Sin embargo, este resultado empieza a ser inestable cuando es2- g,/3, en donde la fuerza
electrostatica es tan grande que el incremento de la fuerza de restauracion, resulta en el comienzo
de inestabilidad de la posicidn de la viga y colapsa la viga a la posicidon de estado bajo. El voltaje
gue causa este colapso es llamado voltaje de derribe y es:

290 8k
v=v(22) = |——— g3 (1.58
P ( 3 ) 272w 90 (1:59)

Por otro lado, los conmutadores MEMS tienen muy buenas caracteristicas de perdida, muy bajo
consumo de potencia, amplio ancho de banda, y no expone practicamente ninguna distorsién de
intermodulacién u otros efectos no lineales.

Probablemente los inconvenientes mas importantes de los conmutadores MEMS de RF son el
tiempo de conmutacién relativamente bajo y las limitaciones potenciales de tiempo de vida;
ambos son resultado de la naturaleza mecanica del dispositivo.
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1.2.2 DIODO PIN

El diodo PIN es un diodo de unidn especial con una capa de un material semiconductor Intrinseco
(caracterizado porque a temperatura ambiente actia como un aislante porque solo tiene unos
pocos electrones libres y huecos producidos por el efecto de la energia térmica) colocado entre un
material semiconductor de tipo P (caracterizado porque la cantidad de huecos supera a la de
electrones libres) y un material semiconductor de tipo N (caracterizado porque la cantidad de
electrones libres supera al de huecos), lo que da lugar a que este diodo tenga una capacitancia
muy pequeiia [9]. Como consecuencia de ello, su impedancia tiene una sensibilidad muy baja con
respecto a la frecuencia.

Para un valor relativamente alto del voltaje de polarizacion directa, la resistencia de la region | es
reducida notablemente. Cuando el conmutador estda en el estado de polarizacion de voltaje
inversa se puede aprovechar la no conduccion o su alta resistencia y cuando esta en el estado de
polarizado directa se puede aprovechar la buena conduccidn o la baja resistencia. A medida que se
incrementa la polarizacidn inversa del diodo, la zona de carga espacial aumenta, dando lugar a una
disminucion de la capacitancia. Cuando el diodo esta polarizado por un voltaje en inversa, aparece
como un capacitor de placas paralelas, entonces:

C; = eA/W (1.59)
Dénde: € es la permitividad de la region |, A es el area de la uniony W es el ancho de la region .

Cuando el diodo se polariza en directa, su modelo equivalente es el de una resistencia Ry muy
baja, del orden de 1 Ohm. La cantidad de carga almacenada, Q, depende del tiempo de
recombinacién, 7 (tiempo de vida del portador), y la corriente del voltaje de polarizacién directa,
I, como se muestra a continuacidn: Q = [zt La resistencia de la region | bajo el voltaje de
polarizacion directa, Ry es inversamente proporcional a Q y se puede expresar como a
continuacioén:

Re = W?/((uy + up)Q) = W?/((un + pp)Ipt) (1.60)

Dénde: W es el ancho de la regién |, uy movilidad del electrén y up movilidad del hueco.

Polarizacion directa
Rf

N | |
Polarizacién inversa
Gi

Fig.1.11- Esquema de/ diodo FIN. Fig.1.12- Circuito equivalente de polarizacion de/

diodo PIN.

En resumen, cuando el diodo PIN esta polarizado en inversa, nos representa una gran resistencia
en paralelo con una capacitancia pequefia que no cambia, como se puede observar en la Fig.1.13.
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Pero cuando este es polarizado en directa, su comportamiento cambia, ya que se produce una
resistencia variable que es controlada por la corriente, como se puede observar en la Fig.1.14.

20 1.6
10 14
7.0 12—
50 Ty=25°C \ Ty =25°C
1.0 \
20—+ 08 ‘\
0.6
1.0 — — AN
A0 » 04 >~ —
C 05 " D s
02
02 0
+30 0 =30 -60 -90 -12 -15 -18 -21 -24 -27 0 20 4057600 B0 0L SIS 06
Vo 1
Fig.1.13- Capacitancia contra el voltaje de Fig.1.14- Resistencia en serie contra la corriente de
polarizacion en inversa. polarizacion en directa.

El diodo PIN suele ser empleado como un conmutador en circuitos de microondas por su rapido
cambio de voltaje de polarizacién el cual es controlado por la corriente directa. Ademas de la
aplicacion anterior, se puede emplear como desfasador de microondas ya que tienen la ventaja de
tener un tamafio pequefio, compatibilidad con circuitos impresos y su rapido cambio de
polarizacién. Y también suele ser empleado como moduladores de amplitud, ya que aprovecha su
caracteristica de resistencia variable.

1.2.3 DIODO VARACTOR

El Varactor o Diodo de Capacitancia Variable es un dispositivo semiconductor de Silicio o de
Arseniuro de Galio caracterizado por una capacitancia variable que depende del voltaje aplicado
[10]. Este consiste de una zona de deflexidon que se encuentra entre la regién P y la regién N, como
se muestra a continuacion.

Zona de deflexién
Fig.1.15- Esquema del Diodo Varactor.
Las regiones P y N son como placas de un capacitor y la zona de deflexién es como el dieléctrico. A
medida que se incrementa el voltaje de polarizacién en inversa, el ancho de la zona de deflexién se

incrementa, lo cual a su vez reduce la capacitancia. Esto entonces se puede expresar como:

Ae
C = T (1.61)

Donde C; es la capacitancia del Diodo Varactor, A es el area de la unién P-N, d es el espesor de la
zona de deflexién y € es la permitividad de la zona de deflexién, como se muestra a continuacion.

Fig.1.16- Esquema equivalente del Diodo Varactor en la region de polarizacion en inversa.



La capacitancia del Diodo Varactor suele ser expresada en funcién de la capacitancia en la
condicion de polarizacién cero Cy y también de la magnitud del voltaje de polarizacién en inversa
aplicado V:

Co

a—vivyr VIV (1.62)

GW) =
Donde C, y V, son constantes, y ¥ es un exponente que varia entre 1/3 y 5, dependiendo en el
perfil de dopaje del semiconductor utilizado en el diodo. Una constante del perfil de dopaje resulta
eny=1/2.

A continuacion se muestra el circuito equivalente simplificado para el Diodo Varactor polarizado
en inversa.

Fig.1.17- Circuito equivalente del Diodo Varactor en la region de polarizacion en inversa.

R; es la resistencia de la unidn, que en polarizacion inversa es de una magnitud muy grande y se
puede ignorar. R es la resistencia unién y contacto, tipicamente en el orden de pocos ohms.

El comportamiento del voltaje de polarizacién en inversa contra la capacitancia del Diodo Varactor
y el voltaje de polarizacidn en inversa contra el factor Q, como se muestra en la Fig.1.18 [11].
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Fig.1.18- Capacitancia contra el voltaje de polarizacion en inversa (a) y factor Q contra el voltaje de polarizacion en
inversa (b).
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1.3 REVISION DE ESTADO DE ARTE EN ANTENAS RECONFIGURABLES

Las antenas que pueden cambiar intencionalmente la distribucién de sus campos
electromagnéticos, dando lugar a cambios reversibles en las propiedades de radiacion se dice que
son reconfigurables.

En términos generales las antenas reconfigurables permiten adaptar su comportamiento a las
necesidades cambiantes del sistema o de las condiciones ambientales, mejorando o eliminando
estas restricciones y proporcionando niveles adicionales de funcionalidad de cualquier sistema.

Asi pues, las antenas reconfigurables se caracterizan por tener la capacidad de cambiar las
caracteristicas fundamentales de operaciéon de una antena convencional con parametros fijos a
través de medios eléctricos, mecanicos, o de otro tipo. Como medios eléctricos tenemos el uso del
conmutador electrénico (MEMS o Diodo PIN) o varactor que permiten cambiar las caracteristicas
de operacidn de una antena convencional.

Idealmente, las antenas reconfigurables deben de ser capaces de alterar las frecuencias de
operacion, el tipo de polarizacidn de onda radiada, y el patrén de radiacidn [12]; para asi poderse
adaptar a los cambiantes requisitos de funcionamiento. Tipicamente, el objetivo es cambiar uno o
mas de estas caracteristicas independientemente de las otras.

En términos generales, existen diferentes tipos de antenas reconfigurables, las cuales podemos
clasificar como:

a) Antenas con cambio de patrén de radiacion.
b) Antenas con cambio de frecuencia de operacion.
c) Antenas con cambio de polarizacion.

Las areas de aplicacion que impulsan el desarrollo de las antenas reconfigurables incluyen los
sistemas de radares militares, automovilisticos y de aeronaves; asi como las redes de
comunicaciones inaldambricas y satelitales de banda ancha, la radio cognitiva, los sistemas de
multiple entrada multiple salida (MIMO), los sistemas de banda ultra ancha (UWB), los sistemas de
comunicacién que requieren eliminar las interferencias electromagnéticas y los sistemas de
comunicaciones seguras [13].

Las antenas reconfigurables pueden ser utilizadas en dispositivos portatiles inaldmbricos con el
objetivo de ayudar a mejorar la relacién S/N o redirigir la potencia transmitida, permitiendo asi el
mejorar el BER (la Tasa de Error de Bit), el aumento en el rendimiento del sistema, y reduciendo el
consumo de energia en redes de telefonia movil.

Los diferentes tipos de polarizacidn y la diversidad de patrones de radiacién son de enorme
importancia para estas aplicaciones, por ello las antenas reconfigurables tienen la caracteristica de
poseer la capacidad de poder alterar sus propiedades espaciales y mantener su adaptacién de
impedancia. Mientras que las antenas de parametros fijos tienen patrones de radiaciéon bien
definidos que son prevalentes, las antenas de parametros reconfigurables tienen la capacidad de
reconfigurar los patrones de radiacién de elementos individuales con el fin de proporcionar
beneficios adicionales de rendimiento en entornos complejos de comunicacion, permitiendo
mantener asi el nimero de antenas usadas en el sistema de comunicacién, otorgando la
posibilidad de realizar una optimizacién del enlace, proporcionar una manera de reducir las
interferencias y desvanecimiento por multitrayectoria.

En los grandes arreglos de fase, las antenas reconfigurables podrian ser utilizadas para
proporcionar capacidades adicionales que pueden resultar en anchos de banda de frecuencias
instantaneas mayores, los volimenes de escaneo mas amplios, y los patrones de radiacién con una
distribucién de los I6bulos laterales mas deseables.
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1.3.1 ANTENAS CON CAMBIO DE PATRON DE RADIACION

Las antenas que son capaces de cambiar algun aspecto de su comportamiento de radiacién
manteniendo la frecuencia de operacién y el tipo de polarizacién, se pueden llamar antenas
reconfigurables de patrén de radiacidon. Este tipo de antenas permiten reducir las interferencias
provocadas por fuentes de ruido o interferencia procedentes de una direccién conocida mediante
la reorientacion de la posicion de los nulos del patrén de radiacién de la antena a la direccién de la
fuente del ruido. También permiten mejorar la relaciéon S/N o bien proporcionar mayor cobertura
mediante la reorientacién del Iébulo principal. Ademads, tiene la capacidad de reducir los
desvanecimientos por multitrayectoria.

En el caso de grandes arreglos de fase, las antenas reconfigurables permitirian volimenes de
escaneo mas amplios y patrones de radiacidn con una distribucidon de los I6bulos laterales mas
deseables.

Existen diferentes tipos de disefios que permiten llevar a cabo la reconfiguracién del patrén de
radiacidn de una antena con la finalidad de que se pueda adaptar a los cambiantes requisitos de
funcionamiento. A continuacién explicaremos algunas de estas alternativas.

ANTENA MICROMECANICA EN FORMA DE V.

La antena de patrdn reconfigurable en forma de V, representa una antena estructuralmente
reconfigurable basado en el uso de la tecnologia MEMS [17]. La antena de estructura planar puede
ser reconfigurado dinamicamente para dirigir el haz de radiacién o cambiar la forma del haz
utilizando microactuadores para controlar eléctricamente la antena.

Los brazos de la antena en forma de V se pueden mover mediante los actuadores que permiten ya
sea empujar o jalar estos. Una bisagra de rotacidon estd unida al sustrato, esta sostiene un extremo
del brazo de la antena. Esto permite que el brazo de la antena pueda rotar con la bisagra como el
centro de un circulo. Los brazos de la antena son empujados o jalados por las barras de soporte
conectados a los actuadores con bisagras de rotacién movibles en ambos extremos. Los brazos de
la antena y las barras de soporte estan conectados fisicamente pero eléctricamente separadas por
un material dieléctrico. Estos brazos estan conectados al ponerse en contacto con las almohadillas
a través de las bisagras de rotacion fijas, y cada uno puede ser controlado de manera
independientemente.

Bisagra de rotacion fija
JC Chiao, 1998

Bisagra de rotacién movil Actuadores

Fig.1.19-Estructura de la antena reconfigurable en forma de V.
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Cuando ambos brazos de la antena se mueven en la misma direccién con un angulo fijo en V, la

antena se puede usar para dirigir el haz de radiacion. En adicion, cuando el dngulo en V cambia, la
forma del haz radiado se puede ajustar.

Direccién del I6bulo
principal
4

Actuador

Fig.1.20- Esguema ilustrativo del funcionamiento de la antena reconfigurable en forma de V.

La antena fabricada esquematicamente se muestra en la Fig.1.20, y los resultados de direccion del
haz se muestra en la Fig.1.21, que ha demostrado una orientacidn del haz total de 45°.
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Fig.1.21- Diferentes orientaciones del patron de radiacion de la antena reconfigurable en forma de V.
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ANTENA DE PATRON RECONFIGURABLE BASADA EN LA ESTRUCTURA DE GUIA DE ONDA
COPLANAR.

Una antena de patron reconfigurable basada en la estructura de guia de onda coplanar (CPW) en
ondas milimétricas como se muestra en la Fig.1.22 [14], [15] y [16]. Ciento veinte y cinco pares de
aberturas estan grabados encima de la tierra simétricamente desde el origen, O. En cada abertura
de perturbacién, un conmutador MEMS o diodo PIN esta instala y cerrado a las ranuras de CPW.

\Vs"l |k AP —»

z L
T Centro de linea \ z ™~
I /_L 4y Abel}tura de perturbacion

; entro de la linea
TIEI";: I‘?‘l"T"l Tierra ?ﬂ)\ (
EI'ierra E@:u;sg:ﬂz@::
“ L
(b)

Puerto 1

h-

€y

Puerto 2

Conmutador

Placa de proteccidn metalica
(a)

Fig.1.22- Configuracion de la antena de patrdn reconfigurable CPW: (a) Vista de lado y (b) Vista de arriba.

Un periodo de P = p X AP (p es un entero positivo) puede obtenerse haciendo cada p conmutar
en abierto y los otros cerrados. Asi este es facil de controlar P por el ajuste de los estados de los
conmutadores instalados en las aberturas. El paso minimo del periodo reconfigurable es AP. La
direccion de maxima radiacidn de esta antena de onda de fuga de estructura periddica puede ser
determinada por:

Oy = arcsen(lo/lg +ma,P) (1.63)

Donde A, es la longitud de onda en el espacio libre, A4 es la longitud de onda guiada dentro de Ia
CPW sin perturbar y m es un entero negativo y denota el orden armdnico de la onda rapida en el
espacio.

La frecuencia de operacién de la antena es de 35 GHz. El orden armdnico en el espaciom = —1 es
elegido para formar un Unico Iébulo principal. La antena radia su Iébulo principal en una direccién
hacia atras. Cuando el puerto 1 es el puerto de alimentacidn, el Unico Iébulo principal pueden ser
escaneado desde 8,,, = —90° a — 0° por medio del ajuste de los estados de conmutacién. Pero la
antena no puede escanear un haz con un pequeio paso de dangulo por AP fijo.

Los estados reconfigurables con las estructuras de periodo reconfigurable se presentan para
reducir el paso del angulo de exploracion. La estructura de periodo reconfigurable se construye
por la cascada de células compuestas. Las células compuestos estdn formados por una conexién
en serie entre M células con un periodo de P; y N células con un periodo de P,. El periodo
equivalente de la estructura de periodo reconfigurable se puede calcular por:

MP, + NP,

Ferr ==y (164

El disefio resultante indica que la antena puede escanear el haz desde 8,, = —90° a — 0° con 10
estados (4 estados uniformes y 6 estados de periodos reconfigurables). Debido a la simetria, el
Unico lébulo principal puede ser escaneado desde 6,, = 0° a 90° por usar el puerto 2 como el
puerto de alimentacion.
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ANTENA SECTORIAL RECONFIGURABLE USANDO ESTRUCTURA FSS.

Empezaremos primero por definir que una Superficie Selectiva de Frecuencia (FSS, por sus siglas
en inglés) es una superficie que exhibe diferentes propiedades de reflexién y/o transmision en
funcién de la frecuencia, como se ilustra en la Fig.1.23 [18].

Una red de dipolos en frecuencia de resonancia puede reflejar una onda incidente de manera tan
completa como una hoja conductora sélida, esto se puede ver como un circuito en el que
podemos observar que actia como un filtro supresor de banda. Por el contrario, una red de
ranuras en una hoja conductora a frecuencia de resonancia puede hacer la hoja por completo
transparente, esto se puede ver como un circuito en el que podemos observar que actia como un
filtro paso banda.

[I |: |, —Dipolos—___ |

Onda

Incidente
i ’

Linea de Transmisién

Supresor de Banda

| Supresor de Banda
/ Ranuras

ey

Ranuras

s Frecuencia de Resonancia
Linea de Transmisién

Coeficiente de
Transmision

Pasa Banda
Pasa Banda
— L C
0
Perspectiva de Vista Vista de borde con la Linea de Frecuencia
Transmisidn equivalente .
Respuesta de Transmisién
(a) (b) (c)

Fig.1.23- Basicas Superficies Selectivas de Frecuencia: Arreglo de dipolos que actdan como un filtro supresor de
banda mientras el arreglo de ranuras en una hoja de conductor perfecto actia como un filtro pasa banda. El
coeficiente de transmisién para ambos casos es mostrado en (c).
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La antena sectorial reconfigurable se basa en el uso de una estructura FSS, que en este caso
permita lograr que en la frecuencia de resonancia se logre reflejar una onda incidente, para ello se
emplea la idea de usar una red de dipolos [19]. Por lo que se propone usar un arreglo de tiras
discontinuas que son interconectadas mediante el uso de diodos PIN y todo este arreglo se pone
dispuesto como un cilindro que esta alrededor de una antena omnidireccional.

Antena
Omnidireccional

Cinta x
Metadlica

T« [« e e Y

] « ) « ) « ] ]« B <
] « ) [ « P « I « [ < =Y
O« T« <=+«
==« = <« B« e «

R == u Diodo Encendido
= Diodo Apagado
Vista Frontal Vista Superior

Fig.1.24- Antena sectorial reconfigurable usando estructura F55.

Para lograr realizar la reconfiguracién del patrén de radiacidn, la estructura cilindrica es dividida en
2 sectores semicilindros. En el semicilindro donde los diodos estan encendidos, las tiras se vuelven
continuas con lo cual se produce una alta reflexidon en la frecuencia de resonancia y en el otro
semicilindro en donde los diodos estan apagados, las tiras siguen siendo discontinuas con lo cual
se permite la transmision de las ondas electromagnéticas incidentes. Con base a lo anterior,
podemos concluir que la estructura FSS permite convertir el patrén de radiaciéon de una antena
omnidireccional a un patrén de una antena directiva, y ademas, esta estructura permite logra un
escaneo de 360°.
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Fig.1.25- Antena sectorial reconfigurable usando estructura FSS: (a) Patrén de Radiacién Normalizado, (b)
Configuracién de la Estructura FSS.



ARREGLO RECONFIGURABLE DE ANTENAS DIRECTIVAS.

Iniciaremos primero por explicar la antena Yagi-Uda, esta antena consiste de un nimero de
elementos de dipolo lineal, como se muestra en la figura, solo uno de los elementos es activo ya
que es directamente alimentado por una linea de transmisién mientras que los otros elementos
son pasivos ya que actian como elementos pardsitos cuyas corrientes son inducidas por
acoplamiento mutuo.

Un elemento comunmente empleado como elemento activo para una antena Yagi-Uda es un
dipolo doblado. Este radiador es exclusivamente disefado para operar como un arreglo end-fire, y
este es logrado por tener los elementos parasitos en la parte delantera que actla como directores
gue permiten concentran el campo radiado en una direcciéon dada y en la parte trasera del
elemento activo actian como reflectores que permiten reflejar el campo radiado. Para que un
dipolo pasivo sea reflector, su reactancia debe ser inductiva. Por eso la longitud del reflector se
toma algo mayor que 1/2. El dipolo pasivo se hace director cuando su reactancia es capacitiva. Por
eso la longitud de los directores se toma algo menor que 1/2.

En la practica solo se utiliza un elemento reflector, puesto que los sucesivos reflectores se excitan
débilmente y no ejercen una influencia notable sobre la radiacién. La cantidad de directores puede
ser grande, puesto que la radiacién de la antena se dirige hacia los directores, y debido a esto, se
excitan sucesivamente con bastante intensidad. La distancia entre el dipolo activo y el reflector se
toma entre los limites de (0.15 — 0.25)A, y entre el dipolo activo y el primer director asi como en
los directores contiguos, en los limites de (0.1 — 0.35)A.
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Reflector Elemento | ’
Conductor

Fig.1.26- Antena Yagi-Uda y Patron de Radliacion.

Una modificacion de la antena Yagi-Uda es el arreglo de dipolos en forma de Landstorfer, que ha
demostrado tener una mayor ganancia la cual fue obtenida por ampliar y dar forma a los
conductores de una antena Yagi-Uda de espacio cerrado de 3 elementos.

Para lograr su desarrollo primero se considerd que en el centro del alimentador de un dipolo 31/2
es alimentada una sefial sinusoidal tal como se muestra en la Fig.1.27 (a), con un patron de
radiacion correspondiente al mostrado en Fig.1.27 (b), en este patrén de radiacién notamos que
hay pequefios ldbulos laterales y también grandes Iébulos en angulo. Pero después se modificé de
tal forma que el centro fuera en 1/2, lo cual implica que es doblado un trozo 4/4 como se muestra
en Fig.1.27 (c), la antena se reduce a un dipolo A en fase con un patrén de radiacion bidireccional
de l6bulos laterales como se muestra en Fig.1.27 (d). A continuacion se propuso que los dos brazos
del dipolo pudieran ser ampliados y curveados; y ademas de ello se anadieran el director y el
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reflector de tal forma que fueran arreglados de forma similar al dipolo, con ello se obtuvo Ila
configuracién hecha por Landstorfer como el que se muestra en Fig.1.27 (e), con el patrén
unidireccional como se muestra en Fig.1.27 (f). Este arreglo tiene en promedio de longitud es 1.31
con una ganancia reportada de alrededor de 11.5 dBi mientras que un arreglo de dipolos /2 de 3
elementos de espacio cerrado con una ganancia reportada de alrededor de 8.5 dBi.

Patrones de campo

l— .3.5' —_—
| 2’ |
Distribuc.Ién de Corriente
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N S

Reflector (e)

0.15A _J'Qemento Conductor
S

Director

Fig.1.27 - Arreglo de dipolos en forma de Landstorfer: (a) Dipolo de 31/2, (b) Patrén de Radiacién del dipolo de 31/2,
(c) Dipolo de 4, (d) Patrén de Radiacion del dipolo de 1, (e) Arreglo Landstorfer y (f) Patrén de Radiacién del Arreglo
de Landstorfer.

El arreglo reconfigurable de antenas directivas permite cambiar el patrén de radiacién para los
360°, gracias a la conmutacién electrénica que existe permitiendo asi seleccionar cada antena
directiva del arreglo con el fin de asi lograr un escaneo completo. Las de antenas directivas pueden
ser antenas Yagi-Uda y/o Arreglos Landstorfer e inclusive cualquier otro tipo de antenas directivas

[20].
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Fig.1.28- Arreglo reconfigurable de antenas directivas y su Patrén de Radiacion.
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ANTENA DE PATRON RECONFIGURABLE BASADA EN ESTRUCTURAS PERIODICAS.

Las antenas basadas en las estructuras periddicas brindan la posibilidad de poder cambiar la
direccién del haz principal, es decir, realizar un escaneo. En muchos ejemplos de este tipo de
antenas, el escaneo se realiza al estar cambiando la frecuencia de operacién. En cambio, en
algunos otros ejemplos dicho escaneo se realiza con la frecuencia de operacion fija, y lo que se
hace es reconfigurar el periodo de la estructura. Como consecuencia de esto, se puede realizar un
escaneo dentro de un intervalo mds grande.

Como ejemplo de una antena de patron reconfigurable que se realiza con la frecuencia de
operacion fija tenemos: la antena de onda progresiva basada en el uso de una estructura de guia
de onda. Este tipo de antena permite realizar un escaneo del haz principal con la frecuencia de
operacion fija, que normalmente se realiza mediante el ajuste de esta. La guia de onda
proporciona la base de disefio para esta antena como se muestra en la Fig.1.29, en dicha figura se
puede ver la seccién transversal de la estructura, el campo eléctrico del modo de onda progresiva,
y el campo eléctrico del modo de fuga [21]. El lado abierto de la antena representa la apertura
efectiva y los parametros criticos (incluyendo el campo asociado en la guia) son los que facilitan la
radiacidn reconfigurable.
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Fig.1.29- Antena basada en guia de onda: en la izquierda se muestra la estructura, en el centro se muestra el campo
eléctrico del modo de onda progresiva, y en la derecha se muestra el campo eléctrico del modo de onda de fuga.

La estructura radia cuando los dos canales son asimétricos en la dimensién transversal, por
perturbar asimétricamente la estructura del campo del modo de onda progresiva, una parte de la
energia de la onda progresiva se convierte en un modo vagamente vinculado. Cuando la
perturbacién (o asimetria entre los dos canales) permanece fija a lo largo de la direccidn
longitudinal, el haz principal apunta en la direccidn 8 (del angulo) y escanea en el plano definido
por la direccion normal a la dimensién abierta y el eje longitudinal de la guia (es decir, direccion de
la onda). El angulo de escaneo 6 se puede determinar mediante la siguiente ecuacion:

senf :i—o (1.65)
g
Un arreglo lineal de onda progresiva puede ser creado desde esta estructura por perturbar
periédicamente (de periodo 2a, longitud de perturbacion a) la onda progresiva en una forma
antipoda® sobre la aleta central. La siguiente ecuacidén nos muestra la relacién entre 6, a, g, Y 2o
que resulta de estas perturbaciones, creando efectivamente un mecanismo secundario que influye
en el angulo de escaneo del haz principal. Con este mecanismo en su lugar, la longitud de

Antipoda: de acuerdo a la RAE se define como el lugar o posicidn radicalmente opuesta o contraria.
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perturbacién y su periodicidad, junto con la longitud de onda guiada, representan los parametros
criticos que operan en los campos de la abertura efectiva, resultando en la radiacion
reconfigurable.
senf = @ — )l—‘g (1.66)
Ay 2a

Hay tres métodos diferentes que se presentan a continuacidn, que demuestran la capacidad de
reconfigurar la longitud de onda guiada desde una amplia variedad de perturbaciones de longitud
fija [22]. Estos son: (1) girar simultdneamente dos barras de espuma de constante dieléctrica baja
implantados con una rejilla paralela de pequeios filamentos metdlicos para crear un dieléctrico
artificial en ambos canales, (2) variando mecdnicamente una aleta central dentada, y (3) el
accionamiento de bloques metdlicos de longitud fija en la base de la guia. Todos estos métodos
efectivamente reconfiguran los campos electromagnéticos en la apertura. Las Fig.1.30 y Fig.1.31
muestran los otros dos mecanismos de reconfiguracion y el efecto de la altura del bloque en la
longitud de onda guiada, respectivamente.
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Fig.1.30-£/ accionamiento mecdnico de la aleta central dentada (en /a figura izquierda) y el accionamiento de blogues
metdlicos en la base de la guia (en la figura derecha).
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Fig.1.31-£/ efecto de la reconfiguracion de la altura del blogue d contra el cociente de la longitud de onda del espacio
libre entre la longitud de onda guiada que determina el dngulo 6.
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En la Fig.1.32 se muestra los diagramas de radiacién reconfigurables para varias alturas de bloques
diferentes (recordar el método (3)), accionados por una leva y engranajes para ajustar la altura del
bloque y alterar la longitud de onda guiada.
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Fig.1.32-Patron de radiacion azimutal para diferentes alturas de blogue h (b es el ancho de canal).

Como otro ejemplo de una antena de periodo reconfigurable tenemos la antena de onda
progresiva de rejilla periddica. En la antena de rejilla periddica usamos dispositivos de estado
solidos que nos permita alterar la estructura eléctrica. Los diodos PIN de Silicio alargados que
estan colocados a lo largo de la pared lateral de esta antena nos permiten llevar a cabo la
reconfiguracidn del patrén de radiacion, como se observa en la Fig.1.33 [23], que se producen
cuando la corriente se hace pasar a través de los diodos para excitar a los electrones de valencia
en el Silicio a la banda de conduccidn. El cambio resultante en la conductividad crea un efecto
similar a la colocacidn de una pared moévil metalica. A través del confinamiento del campo, se
realizan cambios en el periodo de la estructura permitiendo reconfigurar el patron de radiacidn. La
antena resultante demostré un haz conmutado de 9.5° (22.5° a 32.0°) por aplicar una corriente de
300 mA. La Fig.1.33 muestra la antena y el campo resultante de la polarizacién del diodo.
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Fig.1.33- Antena de rejilla periddica.
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1.3.2 ANTENAS CON CAMBIO DE FRECUENCIA DE OPERACION

Este tipo de antenas reconfigurables pueden ser utilizadas en los sistemas que requieran de
frecuencias agiles o multifrecuencias. Una caracteristica importante de este tipo de antenas es que
el patrén de radiacion y el tipo de polarizacién permanece practicamente igual con respecto al
cambio de frecuencia de trabajo.

Una clara aplicacién de este tipo de antenas es la posibilidad de reducir interferencias entre las
antenas de diferentes sistemas que utilizan la misma frecuencia de operacion, tan solo realizando
un cambio a otras frecuencias de operacion que se encuentren disponibles entre las antenas que
conforman un mismo sistema.

Las antenas de frecuencia agil, que permiten escanear el espectro en un modo de banda ancha y
seleccionar un modo de banda estrecha, proporcionan una importante solucién para la radié
cognitiva.

Las antenas de multibanda reconfigurables son atractivas para muchas aplicaciones militares y
comerciales, donde estd, es requerida para tener una sola antena que pueda ser dindmicamente
reconfigurada para transmitir o recibir en multiples bandas de frecuencia.

ANTENA DE FRECUENCIA RECONFIGURABLE BASADA EN LA ANTENA BOW-TIE.

La antena Bow-Tie de ranura que se muestra en la Fig.1.34 es un ejemplo de una antena de
frecuencia reconfigurable basada en el uso de diodos PIN [24].

Camino de regreso
de DC

Fig.1.34- Antena reconfigurable basada en la antena Bow-Tie de ranura.

Esta estructura permite ir seleccionando la frecuencia de operacién mediante la introduccién de
algun dispositivo que tenga la capacidad de ir seleccionando la frecuencia de operacidn y rechazar
el resto de la banda dentro del ancho de banda inherente a la estructura. El rechazo de frecuencia
se lleva a cabo en este disefio a través de una serie de ranuras simétricas que se integran en un
brazo de la estructura Bow-Tie para crear una estructura de linea de transmision de alta
impedancia, que actia como un mecanismo de filtrado dentro de la antena. La longitud total de
estas ranuras debe ser determinada para obtener su banda de frecuencia de supresion. Los diodos
PIN se colocan a lo largo de la ranura para activar las caracteristicas de la banda de supresién por
lo que cambia la longitud de la linea.
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El nimero de pares de diodos PIN (que son usados por simetria) y sus posiciones en ultima
instancia, determinan el ndmero y localizacidon de las frecuencias de rechazo disponibles. La
impedancia acoplada y el pico de ganancia de varias configuraciones se muestran en la Fig.1.35.
Estas ilustran la eficiencia y la perdida asociada con la integracién de los diodos encima del ancho
de banda de la estructura.
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Fig.1.35-Ganancia en los 4 estados de la antena reconfigurable (arriba) y eficiencia de radiacion en los 4 estados de
Ja antena reconfigurable (abajo).
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ANTENA DE FRECUENCIA RECONFIGURABLE BASADA EN LA ESTRUCTURA FRACTAL DE
SIERPINSKI.

Iniciaremos primero por explicar la estructura fractal de Sierpinski o Antena fractal Bow-Tie [25] y
[26]. Las geometrias fractales han sido usadas para diferentes tipos de antenas. Los fractales son
geometrias compuestas que repiten en si mimos y son auto-similares. La repeticién podria ser una
combinacidn con rotaciones y traslaciones.

Una antena fractal Bow-Tie es formada por usar parches triangulares. Si los numeros infinitos de
repeticiones son aplicadas a cada mano de la antena Bow-Tie (un tridngulo) la antena resultante es
Ilamada triangulo de Sierpinski. En la Fig.1.36 se muestra 3 primeras repeticiones de esta fractal
microcinta de antena Bow-Tie en términos de frecuencia de resonancia, tamafo eléctrico, y
directividad. Aplicando esta perturbacién reduce el tamafio eléctrico de la antena y incrementa la
directividad, mientras que decrece la frecuencia de resonancia. Esto significa que por aplicar
triangulos fractales, uno puede miniaturizar les antena microcintas.

9mm
= L 3mm_| {
35 20"\;]" 10mm Smm Smm
i) 4mm 1.5mm
SPK-BOWTIE | SPK-BOWTIE 2 SPK-BOWTIE 3
(a)
Antena Simulada Bow-Tie Bow-Tie 1 Bow-Tie 2 Bow-Tie 3
Frec. en resonancia [GHz] 4.684 4,216 4,071 3.866
Tamanio eléctrico [A] 0.624 0.562 0.542 0.515
Directividad [dB] 8.2 11.0 1171 10.9

(b)
Fig.1.36-Geometrias de las antenas fractales de Sierpinski (a) y cuadro comparativo de dichas antenas (b).
En la Fig.1.37 se muestra los efectos claros de la miniaturizacién. Por aplicar 3 repeticiones de
ranuras, el tamafio es reducido a 33% de un parche cuadrado, pero la frecuencia de ancho de
banda es también se redujo desde 1.12% a 0.4%.
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Fig.1.37-Comparacion con pérdidas por retorno (a) y cuadro comparativo (b).
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Una antena fractal ofrece muchas oportunidades para crear antenas reconfigurables. La antena
gue se muestra en la Fig.1.38 utiliza una antena fractal de Sierpinski de una sola repeticion, con

control de la estructura como se ve en la Fig.1.39.

Fig.1.38- Antena fractal de Sierpinski.

(a)

Fig.1.39-Control de /a estructura: (a) control de polarizacion para los conmutadores y (b) interfaz con el conmutador.

Entre los parches triangulares adyacentes se conectan 4 conmutadores MEMS de RF de contacto
en voladizo en serie para lograr obtener la frecuencia reconfigurable deseada como se muestra en
la Fig.1.40. La introduccion de esos actuadores electrostdticos permite la conexidn y desconexién
fisica de las partes conductivas de la antena al cambiar la longitud efectiva de la antena.
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Fig.1.40- Comutadores MEMS de actuacion electrostdtica en la estructura de la antena Fractal de Sierpinski.



Un modo de operacién Bow-Tie es creado cuando todos los conmutadores estan en una posicion
de apagada. Un modo habilitado de MEMS de operacién es obtenido cuando todos los
conmutadores estan en estado de encendido. El conmutar entre todas las configuraciones de
encendido y apagado puede reconfigurar la frecuencia de operacién como se puede observar en la
Fig.1.41.
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Fig.1.41-Grdficas de la reconfiguracion de operacion de la antena Fractal de Sierpinski,

Otro ejemplo de una antena reconfigurable basada en la estructura fractal de Sierpinski de tres
repeticiones que utiliza también conmutadores MEMS que han sido disefiados para funcionar con
diferentes voltajes de accionamiento.

En este dispositivo, el simple voltaje de polarizacién de DC y la sefial de RF se aplica tanto a la
antenay los conmutadores a través del conductor central de la linea de alimentacidn de la guia de
onda coplanar. La reconfigurabilidad es lograda a través de la colocacién de conmutadores con
accionamiento de voltajes aplicados a la estructura de la antena que incrementa en sucesion a
medida que se colocan mas lejos de la alimentacion. En la Fig.1.42 se muestra el disefio basico de
la antena con ubicaciones de los conmutadores y los cuatro estados diferentes que pueden
lograse.

Estado 4:27
elementos activos

S3°
Estado 3:9 elementos activos

Conmutadores
MEMS

Estado 2:3 elementos activos

Estado 1:1 elemento activo

Entrada de RF v DC

mm K Y

Estado 1 Estado 2 Estado 3 Estado 4
Fig.1.42- Antena basada en la estructura fractal de Sierpinski: la estructura de la antena (izquierda) y los cuatro

estados diferentes (derecha).
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Esta operacidn incrementa efectivamente el tamafio eléctrico como el voltaje de polarizacion se
incrementa ya que activa mas la estructura conductiva fractal, asi que reduciendo la frecuencia de
operacion como el voltaje de polarizacidn se incrementa. En la Fig.1.43 se muestra la antena
fabricada y los resultados medidos para los 4 estados.
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Fig.1.43- Antena basada en la estructura fractal de Sierpinski: antena fabricada (arriba) y pérdidas por retorno para
los 4 estados (abajo).

Los conmutadores de MEMS de RF que fueron disefiados para operar en diferentes voltajes de
polarizacién son también mostrados en una fila en la parte inferior.



ANTENA DE FRECUENCIA RECONFIGURABLE DE RANURA ANULAR.

La antena de frecuencia reconfigurable de ranura anular utiliza 2 tipos diferentes de membrana
MEMS accionada electrostaticamente como mecanismos de reconfiguracion [27]. La
reconfiguracion se logra a través de un simple y doble brazo de los actuadores de MEMS contacto
DC, que estan ubicados estratégicamente dentro de la geometria de la antena y la linea de
alimentacion de microcinta.

El disefio base de la antena consiste en 2 ranuras circulares concéntricas que pueden ser excitados
independientemente para reconfigurar la frecuencia de operacidn. La excitacién independiente se
logra usando un simple brazo voladizo de accionamiento de tipo MEMS para crear una longitud
variable de la linea de alimentacidon microcinta en la parte posterior del sustrato. Dos actuadores
MEMS de tipo voladizo de doble brazo se colocan dentro de la ranura exterior para que pueda ser
cortocircuitado a la tierra de RF cuando la ranura interior se alimentada. Este disefio aisla el
funcionamiento de las ranuras interior y exterior.

@ k- '

Fig.1.44- Antena reconfigurable de ranura anular: (a) linea de alimentacion microcinta integrado con un actuador

MEMS de un solo brazo y (b) ranura anular integrada con 2 actuadores MEMS de doble brazo.

Los voltajes de polarizacion se aplican a los actuadores MEMS a través de varias lineas metdlicas
de alta resistividad. La alta resistividad y la geometria de las lineas de polarizacién proporcionan
un enfoque Unico para proporcionar la polarizacion a los conmutadores mientras que los mantiene
aislados de interferir con su funcionamiento. Ellos ademas tienen un impacto nominal sobre la
operacion de la antena en términos de su eficiencia.

El comportamiento de frecuencia reconfigurable de esta antena y su distribucidon de corriente es
mostrado en la Fig.1.45, para ilustrar el minimo impacto estas estructuras de polarizacién tienen
sobre la operacién de la antena.
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Fig.1.45- Distribuciones de campo eléctrico en la antena reconfigurable de ranura anular para la frecuencia alta
(izquierda) y la frecuencia baja (centro), y coeficientes de reflexion con y sin las lineas de polarizacion (derecha).



ANTENA DE RANURA DOBLADA DE DOBLE BANDA.

La antena reconfigurable de doble banda de frecuencia utiliza 2 varactores [28]. Estos son
utilizados para sintonizar de forma independiente 2 bandas con impedancia acoplada de una
antena ranurada. La frecuencia de una de las bandas puede ser fija a voluntad y la frecuencia de la
otra banda puede ser sintonizada continuamente sobre un amplio rango de frecuencia. Ademas, si
se desea, las frecuencias de ambas bandas pueden ser sintonizadas simultdneamente sobre un
amplio rango de frecuencias por el cambio de los voltajes de polarizacion a través los varactores.
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Fig.1.46-Esquema de la antena de ranura doblada de doble banda: Vista suprior y Vista lateral.
Un circuito equivalente de la antena se muestra en la Fig.1.47, ha sido usada para determinar la
colocacién de los varactores para lograr el éptimo rango sintonizable para un determinado rango
de capacitancia.
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Fig.1.47-Circuito equivalente de la antena de ranura doblada de doble banda.

Por el ajustar la polarizacién de los 2 varactores, la antena es capaz de sintonizar cada banda
independientemente o simultdneamente, como se ve en la Fig.1.48.
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Fig.1.48-Grdfica de la frecuencia reconfigurable de la antena ranurada con reconfiguracion de la banda superior
(izquierda) y de la banda inferior (derecha).
La antena usa una simple estructura de alimentacién y una red de adaptacién para lograr
simultdneamente una impedancia acoplada en ambas frecuencias de operacién y sobre todo su
rango de sintonizacion. Ademas, la antena muestra un patrén de radiacién similar y polarizacion
en ambas bandas y sobre sintonizacidn, con bajos niveles de radiacién cruzada.
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ANTENA RECONFIGURABLE DE BANDA ANCHA A BANDA ESTRECHA.

Iniciaremos primero por explicar la antena Vivaldi mejor conocida como antena de linea ranura
endfire o antena de forma de muesca abocinada, la cual pertenece a la clase de antena ranurada
conica de onda progresiva que se caracteriza por su desempeiio de banda ancha. Al igual que
ocurre con los dipolos, las ranuras delgadas poseen anchos de banda pequefios, pero si se
agrandan, por ejemplo mediante una especie de abocinamiento, se logran grandes anchos de
banda. Una estructura de este tipo construida sobre un sustrato dieléctrico viene conformando a
la antena Vivaldi como se muestra en la Fig.1.49. Este tipo de antena incorpora un balun® en su
estructura basica, haciéndolo compatible la con tecnologia de circuitos impresos.
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Fig.1.49- Variaciones de /a antena Vivaldi (D, hace referencia a la directividad).

En la Fig.1.50 se muestra los parametros de disefio de la antena Vivaldi.

Fig.1.50-Parametros de disefio de una antena Vivaldi.

Las frecuencias de funcionamiento inferiores estan limitadas por la resistencia de entrada baja,
por otro lado en las frecuencias bajas existe una gran variacién de la reactancia desde la capacitiva
a un pico inductivo, todo esto debe ser controlado para tener una buena adaptacidon de
impedancia a bajas frecuencias.

Un parametro importante es la cavidad, Dy;, si se proponen tamafios mas grandes de la cavidad
aumentan la resistencia de la antena en las frecuencias mas bajas, pero cavidades excesivamente
grandes producen un rebasamiento indeseable, como que la resistencia se eleve a frecuencias
bajas y también causa una reactancia grande.

Por otro lado, los sustratos de permitividad mayor usualmente resultan en bajas frecuencias de
funcionamiento, pero pueden afectar negativamente el rendimiento a alta frecuencia.

4 . L P p .
Balun o “balance and unbalance”: Es un dispositivo que conecta una linea de dos conductores balanceado a una linea coaxial
desbalanceada, fisicamente lo que hace es balancear los sistemas inherentemente desequilibrados, por cancelar o imposibilitar la

corriente exterior. Este dispositivo suele realizar ademas la transformacién de impedancias necesaria para adaptar.
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Otro parametro importante es la abertura exponencial de la ranura de la antena Vivaldi que esta
definida por y = C;eRa? + (,. Para la mayor velocidad de apertura, R,, se mejora la resistencia
de baja frecuencia pero incrementa las variaciones de la resistencia y reactancia a lo largo de Ia
banda de operacién. Por lo tanto, hay que tener cuidado cuando se elige Dg; y R,, ya que son
variables de diseifo necesarias para obtener una banda de operaciéon amplia.

La antena reconfigurable de banda ancha a banda estrecha basada en la estructura de una antena
Vivaldi nos permite realizar una reconfiguracion en la frecuencia de operacién [29]. En términos
generales, lo que se hace es que un solo par de resonadores de ranura de anillo estan situados en
la antena Vivaldi para realizar reconfiguracidon de frecuencia manteniendo el tamafo original sin
cambio. La antena propuesta es capaz de conmutar en 6 diferentes bandas de paso estrecho
dentro de una banda ancha que ofrece funcionalidad afiadida prefiltrado. Los conmutadores de
diodo PIN se emplean en lugares especificos en el resonador para cambiar su longitud eléctrica
efectiva, por lo tanto, abren la posibilidad de diferentes configuraciones del filtro (ver la Fig.1.51).

En un principio, la distorsion de la distribucidn de corriente a lo largo de su camino pude cambiar
las propiedades de radiacién. La antena Vivaldi tiene corrientes que se propagan cerca del borde
de la ranura cénica como se ve en la Fig.1.52.
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Fig.1.51-Antena reconfigurable basada en Ila
estructura de una antena Vivaldi,

Fig.1.52- Distribucion de corriente superficial.

El final mas estrecho estd actuando como una regién de transmisiéon mientras que el final mas
ancho esta actuando como una regidn de radiacidn. Es asi apropiado localizar el filtro en el final
mas estrecho. Un resonador de ranura de anillo como se muestra en la Fig.1.53 es elegido para
esto. El anillo de ranura esta actuando como un stub de circuito abierto donde este representa un
circuito abierto a la ranura de acoplamiento en el borde.
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Fig.1.53-Simple filtro supresor de banda: (a) la configuracién (Ps es la longitud de la ranura, indicada por lineas
punteadas) y (b) las respuestas.



Si la ranura es ahora algun puente en alguin punto, entonces esto se puede ver como 2 stubs
cortocircuitados que son creados para que puedan ser usados para formar un filtro de paso banda.

0

.10.

Parametros S en dB

10 12 14 16 1.8 20 22 2.4 26 28 30
Frecuencia en GHz

(b)

Fig.1.54-Filtro pasa banda: (a) la configuracién (P, y P, son longitudes de la ranura, indicada por lineas punteadas) y
(b) las respuestas.

En lugar de actuar como un simple stub de circuito abierto, la ranura ahora tiene 2 stubs
cortocircuitados que tiene diferentes longitudes,P; y P,, cada uno da una respuesta de banda de
supresion. Para conmutar a una banda diferente, los puentes son movidos para otras posiciones

especificas, cambiando la longitud eléctrica P; y P,. Alternativamente un puente extra puede ser
afiadido.
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Fig.1.55- Filtro pasa banda: (a) la configuracion y (b) las respuestas.
Las diferentes configuraciones de paso banda, en funcidn de la posicién del puente son
presentados a continuacion:

Bandl 1.52 GHz

Band4 2.01 GHz

Band2 1.65 GHz Band5 2.34 Gz

Band3 1.76 GHz Band6 2.88 Gilz

Fig.1.56 - Posicion de puente para diferentes frecuencias centrales pasa banda.
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1.3.3 ANTENAS CON CAMBIO DE POLARIZACION

Las antenas con cambio de polarizacion pueden ofrecer diferentes tipos de polarizaciones
manteniendo la misma frecuencia de operacidn y el patrén de radiacidn, este tipo de antenas ha
recibido una considerable atencidn por los sistemas de comunicaciones inalambricas y los sistemas
de comunicaciones MIMO.

Por ejemplo, el conmutar la polarizacién de la antena puede ser usado para mitigar el
desvanecimiento de la sefial en entornos de propagacion multitrayectoria, también puede ayudar
a proporcionar inmunidad a las sefiales de la interferencia en diferentes ambientes y ademas,
puede ser usado para realizar la reutilizacién de frecuencias, debido a su util esquema de
modulacion de polarizacién. Esta ultima propiedad se aplicd en los sistemas de microondas de
etiquetado activo de lectura/escritura.

En otras aplicaciones, tal como los sistemas de comunicaciones satelitales, se suele usar una
antena microcinta que genere una polarizacién circular, ya que este tipo de polarizaciéon es mas
adecuado debido a su falta de sensibilidad a la orientaciéon del transmisor y el receptor. Dichas
antenas se utilizan también en el radar para reducir el desorden de los objetos de simetria
esférica, como las gotas de lluvia o granizo.

ANTENA DE POLARIZACION RECONFIGURABLE BASADA EN UNA ANTENA PARCHE CON
RANURA EN FORMA DE X.

Una antena parche con ranura en forma de X tiene la capacidad de conmutar de polarizacién
circular a polarizacién lineal, como se presenta en la Fig.1.57 [30].

Inductores de chip

Linea de alimentacién
microcinta

— *‘—-———‘__H, Sustrato FR-3

[[s)]
Fig.1.57-Geometria de la antena propuesta: (a) vista superior y (b) vista lateral.
En el centro de la ranura X de la antena parche se colocaron 2 diodos PIN, el primer diodo D, esta

orientado paralelamente a la linea de alimentacion y el otro diodo D, estd orientado
perpendicularmente a la linea de alimentacién como se observa en la Fig.1.57.
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Mediante el control del voltaje de polarizacién de los 2 diodos PIN, la polarizacién de la antena se
puede cambiar entre 3 estados: 2 estados para la polarizacién lineal (horizontal y vertical) y un
estado para la polarizacién circular (RHCP). Para radiar ondas polarizadas linealmente, ambos
diodos PIN en el parche deben estar en el estado de encendido (ver la antena 1 que tiene una
polarizacién lineal horizontal) o en el estado de apagado (ver la antena 2 que tiene una
polarizacién lineal vertical). Para radiar ondas polarizadas circularmente, el diodo en el parche D,
debe estar en el estado de encendido, mientras el otro debe estar en el estado apagado (ver la
antena 3). Un buen acoplamiento de impedancia para todos los estados de polarizacion se observa
sin ningln tipo de redes de adaptacion.

Jsurf[A_per_m]

. 2.5000¢+001
. 2.3214e+001
- 2.14292+001
1.9643¢+001
1.7857e+001

1.6071e+001
1.4286e+001

S 1.2500¢+801
E‘ 1.0714e+001
8. 92862 +000
7.1429¢+000

5.3571e+000
3.5714e+800
1,7857e+000
0. 0000 +000

Fig.1.58- Distribucion de la corriente superficial: (a) antena 1, (b) antena 2 y (c¢) antena 3.

ANTENA DE POLARIZACION RECONFIGURABLE BASADA EN LA ANTENA PARCHE CASI
CUADRADA.

Una antena parche casi cuadrada con conmutadores MEMS es mostrada en la Fig.1.59 [31].
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Fig.1.59- Antena parche de polarizacion reconfigurable con conmutadores MEMS.
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El conmutador consiste de un puente aéreo suspendido sobre un stub de metal. El paso a desnivel
se apoya en ambos extremos por vias metalizadas, que estan conectadas eléctricamente a la
antena parche casi cuadrada. El puente de metal es accionado por una fuerza electrostdtica de
atraccion creada por un voltaje aplicado entre el paso a desnivel y el stub de metal. Una pelicula
dieléctrica depositada sobre el stub de metal evita la friccion en las superficies en contacto. La
antena parche casi cuadrada con muescas ilustradas en la Fig.1.59 estd disefiado para soportar 2
modos ortogonales degenerados cuando estan excitados.

Cuando el actuador MEMS estd en el estado apagado, la perturbacion de los modos es
insignificante y por lo tanto el parche radia una onda polarizada circularmente.

Cuando una fuerza electrostdtica es resultado de la aplicacién de un voltaje de polarizacidn entre
el electrodo y el puente voladizo, el actuador MEMS esta en el estado encendido. Esta accién

perturba la relacién de fase entre los 2 modos que causan al parche a radiar dos ondas polarizadas
linealmente.

En la medicidn, el parche esta bien acoplado a la linea de alimentacidn de 50 (y resuena a una
frecuencia de 26.7 GHz. Los diagramas de radiacion medidos a lo largo de dos planos ortogonales
se muestran en la Fig.1.60. La relacidn axial medida en eje de punteria es aproximadamente 2.0
dB. En el estado encendido el parche también esta bien acoplado a la linea de alimentacién de 50
Qvy resuena a una frecuencia de 26.625 GHz. En el estado de encendido, el parche radia 2 ondas
de polarizacién lineal. La medicidn del patron de radiacién del plano E y H para la polarizacion
vertical son mostrados en la Fig.1.60.Los patrones de radiacién similares se observan para la
polarizacién horizontal.
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Fig.1.60-(a) Medicidn de los patrones de radiacién de la polarizacidn circular y (b) medicién de los patrones de
radiacién de la polarizacién lineal para la polarizacién vertical.
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ANTENA ORIOL.
La antena propuesta es una antena reconfigurable de doble polarizacidn lineal de 2 puertos [32]. A

esta antena se le conoce también como la antena de elemento octagonal reconfigurable aislado
ortogonal (ORIOL). La antena ORIOL consiste de un solo parche de forma octagonal como se
muestra en la Fig.1.61 en la que sus 2 puertos siempre excitan 2 polarizaciones ortogonales (doble

polarizacién) del campo eléctrico radiado.

Sisterna de polarizacion Zoom de los
usando stubs radiales conmutadores MEMS

semmme
5

T e ]

¥

Entrada
Puerto 1

err———-

Entrada Puerto 2
SWe SWo
Fig.1.61-Esguema de la antena ORIOL.

Esto se logra por excitar el parche desde 2 puntos localizados en lados perpendiculares del parche
octagonal. Estas 2 polarizaciones son como la base de polarizacién. Por otra parte, la antena tiene
la capacidad para reconfigurar/rotar su polarizacidn base en 2 diferentes estados de radiacion, es
decir, de ser vertical/horizontal, a inclinarse +45°. La antena se implementd en un sustrato de
Cuarzo, y utiliza conmutadores MEMS integrados monoliticamente para seleccionar entre las dos
bases de polarizacion mencionadas. Un esquema detallado de la antena ORIOL con sus
dimensiones basicas se muestra en la Fig.1.62.
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Fig.1.62-£n (a) las dimensiones bdsicas de la antena ORIOL (b) representa un zoom del sistema de alimentacion y la
estructura de conmutacion en serie MEMS.



La mayor parte de la complejidad del disefio en la antena ORIOL reside en la estructura de
alimentacién. Notese que cada puerto de linea de alimentacién de 50 Q2 se conecta a un
transformador de un cuarto de onda a través de una linea de alta impedancia que, después de
unos pocos milimetros, se divide en dos lineas de alta impedancia que se conectan al parche
octogonal en dos lados adyacentes. El propdsito de estas lineas de alta impedancia es transformar
la antena de alta impedancia de entrada de valor visto en los bordes del parche octogonal en un
valor de impedancia 50 ). En cada lugar donde el transformador de alta impedancia de un cuarto
de onda se divide en dos lineas, se han localizado cuatro conmutadores.

Cuando los conmutadores SW, y SW, estan encendidos y los conmutadores SW5 y SWj, estan
apagados es posible obtener una polarizacidon vertical cuando se utiliza el puerto 1 y una
polarizacién horizontal cuando se utiliza el puerto 2. Cuando los conmutadores SWgy SW, estan
encendidos y los conmutadores SW, y SW, estan apagados es posible obtener una polarizaciéon
inclinada a 45° cuando se utiliza el puerto 1 y una polarizaciéon inclinada a —45° cuando se utiliza
el puerto 2.

Fig.1.63-£n (a) polarizacion vertical, (b) polarizacion horizontal (c) polarizacion a 45°y (d) polarizacion a -45°,
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ANTENA DE POLARIZACION RECONFIGURABLE BASADA EN LA ESTRUCTURA DE UN
TRIANGULO EQUILATERO CON ESQUINAS TRUNCADAS.

Una antena microcinta con forma de tridngulo equildtero de un solo alimentador se disefié con
esquinas truncadas para radiar diversos tipos de polarizaciones [33].

La antena presenta la polarizacién lineal (LP), polarizacidn circular de la mano izquierda (LHCP), o
polarizacidn circular de la mano derecha (RHCP), dependiendo de si las tres esquinas de tamanio
idéntico p del parche triangular se cortan.
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Fig.1.64-Geometria de la antena microcinta con forma de tridngulo de un solo alimentador.

La antena de forma de tridngulo equildtero que tiene una longitud de lado L es alimentada por
una linea microcinta colocada en paralelo al lado oblicuo de este parche triangular, donde la
distancia entre la antena y la linea de alimentacién es denotada por la letra g, esta estructura de
alimentacion pose dimensiones L, X W, que es acompafiada de un transformador de cuarto de
onda que se usa como circuito de acoplamiento.

En esta antena la mayor parte de la potencia de RF en el punto de acoplamiento A en el lado
oblicuo izquierdo estad acoplado desde la estructura de alimentacién en elemento radiante de la
antena; una pequefia cantidad de potencia de RF se acopla en el punto B. Puesto que la radiacion
de polarizacion circular del disefio parche triangular equilatero se consigue mediante la
introduccion adecuada asimetria en el elemento radiante, ambos ejes AA’y BB’ basados en
puntos de acoplamiento A y B, respectivamente, deben ser considerados en el disefio de la
estructura si es que estan tendran caracteristicas de polarizacion circular. Como el eje CC' no tiene
punto de acoplamiento, las caracteristicas de polarizacién circular no se producen incluso cuando
los dos lados a lo largo de este eje son asimétricos.

El circuito de polarizacién de DC en una antena microcinta reconfigurable es complicado, y el
tamafio de la antena se hace mds grande conforme el nimero de PIN diodos aumenta. Ademas,
un mayor numero de diodos puede conducir a mds pérdidas en el circuito o un aumento en el
consumo de corriente, posiblemente socava el rendimiento de la antena. Esta es la razén por la
gue en esta antena reconfigurable solo se trabaja con solo un diodo PIN para reconfigurar la
radiacion del parche, y mediante el control del estado del diodo, el sentido de polarizacion de la
antena puede ser conmutado entre polarizacién lineal y polarizacion circular.
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Las antenas parche de forma de tridngulo equilatero tienen diversas caracteristicas de polarizacién
que dependen de la combinacion de los cortes de las esquinas.

Tabla de las diferentes combinaciones de los cortes de las esquinas para obtener diversas

caracteristicas de polarizacién. @
Antena Geometria Tipo de fr BW Patron de radiacion Patron de radiacion  Ganancia
polarizacion [GHz] [%] en el plano xz en el plano yz [dBi]

A
A
A
A
A
A




1.3.4 ANTENAS CON POSIBILIDAD DE CAMBIAR EL PATRON DE RADIACION Y/0 CAMBIO DE
FRECUENCIA DE OPERACION Y/0 CAMBIO DE POLARIZACION,

Las antenas reconfigurables trabajan basadas en el principio que por alterar la geometria fisica de
la antena, la distribucidn de corriente en la antena puede ser controlada en una manera deseable
y por lo tanto su radiacidon y caracteristicas eléctricas pueden ser cambiadas. En orden a cambiar Ia
configuracion fisica de la antena, uno puede usar conmutadores que estratégicamente
interconecten diferentes partes metdlicas de la antena. A través de usar conmutadores, la antena
puede reconfigurar su patrén de radiacidn, polarizacién y frecuencia de operacion. A este tipo de
antena se le conoce con el nombre de antena multifuncional.

El propdsito de esta antena puede funcionar como una antena multimodo para sistemas que
requieren diversos tipos de patrén de radiacidn/polarizacién, como una antena de frecuencia
variable para ser usada en sistemas de comunicaciones inaldmbricas multibanda, y como una
antena de polarizacion agil para ser usada en aplicaciones de polarizacidn sensible.

ANTENA DE PIXELES.

Las antenas microcinta son utilizadas no solo como elementos individuales sino también son muy
populares en arreglos. Los arreglos son muy versatiles y son usados, entre otras cosas, para
sintetizar un patrdn requerido que no puede ser logrado con un solo elemento. En adicién, estos
pueden ser usados para escanear el lébulo de un sistema de antena, incrementando la
directividad, y mejorando varias otras funciones que pueden ser dificiles con cualquier elemento
individual.

La Antena de Pixeles se basa en el disefio de un arreglo rectangular conmutable de parches
metalicos pequefios, como se puede observar en la Fig.1.65. Cada parche metdlico del arreglo
rectangular tiene una conexiéon conmutada, y cada uno de los conmutadores puede ser abierto o
cerrado en un determinado régimen que permita reconfigurar el patrén de radiacién en una banda
muy amplia.

Esta antena de hecho puede ser reconfigurada para realizar multiples funciones, tales como:
ajuste de la frecuencia de operacién, la diversidad de patrones de radiacién, y la adaptacion de
polarizacién [34] y [35].
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Fig.1.65-Esquema ilustrativo de la Antena de Pixeles.

Esta estructura en particular permite alcanzar diferentes estados de reconfiguracion, pero la forma
de conmutacién de los parches para obtener el patrén de radiacién deseado debe de ser
predeterminado con anterioridad. Esto se debe a que la apertura reconfigurable tiene
distribuciones de campo muy complejas que comparten la necesidad de realizar ajustes de
configuracion predeterminadas para lograr los resultados deseados.
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Una forma que existe para predeterminar la configuracién de la antena es mediante el empleo de
un algoritmo genético.’

Aungque este enfoque flexible puede ofrecer una gama de estructuras con un rendimiento nuevo e
inesperado, esto también tiene algunas limitaciones. En general, las configuraciones de banda
ancha han logrado una ganancia menor que las configuraciones de banda estrecha porque las
configuraciones de banda ancha implementan radiadores de menos eficiencia en la apertura.
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Fig.1.66-Dos variaciones de la conmutacion de la Antena de Pixeles: En esta figura se observa como el Iébulo principal
es conmutado de un dngulo de 0° a un dngulo de 45° cambiando tan solo la forma de conmutacién de los parches.

Las antenas en forma de espiral pueden también ser utilizadas para llevar a cabo Ia
reconfiguracion de polarizacién. Una antena en forma de espiral puede alterar la radiacion entre la
polarizacién circular de mano derecha (RHCP) y la polarizacién circular de mano izquierda (LHCP),
dependiendo de las direcciones del enrollamiento de las espirales.

Algoritmo genético: se basa en técnicas de resolucion de problemas de aprendizaje-descubrimiento que imita el proceso de la
evolucidn natural. Este algoritmo permite generar soluciones para la optimizacion de problemas.



El siguiente ejemplo presenta un disefio de multiples pixeles para las antenas de polarizacién
reconfigurables. La antena consiste en una matriz de parches metalicos (conocidos como pixeles),
cada pixel se conectan con otro pixel a través de los conmutadores MEMS, los cuales permiten
llevar acabo la reconfiguracion de polarizacion. Cada pixel puede estar conectado con cuatro
pixeles adyacentes. Mediante la conexién de diferentes caminos con conmutadores MEMS, la
matriz de pixeles puede ser configurado para una antena en forma de espiral en sentido horario o
antihorario y por lo tanto radian ondas RHCP o LHCP.

Los voltajes de polarizaciéon estan configurados como en la Fig.1.67 a, b para obtener las
direcciones del enrollamiento de las espirales equivalentes mostrados en la Fig.1.67 c, d.

50V Voltaje de ov
Z/polarlzaclon Actuador

| (en estado alto) |

Punto de ov 50V

alimentacion

Actuador

50V 50V (en estado bajo)

| 50V oV

(c) (d)

Fig.1.67- Vista esquemdtica superior (c, d) de una espiral de enrollamiento reconfigurable correspondiente a cada
modo reconfigurable de operacion: (a) polarizacion circular de mano izquierda y (b) polarizacion circular de mano
derecha.
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1.4 CRITICA DE DISENOS EXISTENTES

Las antenas reconfigurables tienen como base una antena convencional con parametros fijos.
Agregando a esa antena un conmutador electrénico (MEMS o Diodo PIN) o Varactor podemos
obtener antena reconfigurable. Estos componentes pueden ser utilizados para activar
electrénicamente algun tipo de patrén de radiacién que sea deseado, alguna frecuencia de
operacion que sea solicitada, algun tipo de polarizacidon que sea requerida, o una combinacion de
estos parametros de radiacién que sean requeridos.

Desafortunadamente, en el disefio de las antenas reconfigurables, el uso de los conmutadores en
frecuencias de microondas tienen un comportamiento que provoca deterioro en las caracteristicas
de la antena. Este deterioro es causado por los efectos parasitos propios de cualquier conmutador.

Por otro lado, la necesidad que existe de polarizar dicho conmutador requiere la implementacidn
de circuitos de polarizacién, los cuales introducen perdidas disipativas. Todo ello conlleva como
resultado que los pardmetros y las caracteristicas de la antena reconfigurable resulten peores que
los de la antena inicial.

En resumen, las pérdidas presentes tanto en el propio mecanismo de la antena, asi como en el
mecanismo de reconfiguracion representan un pardmetro especialmente importante en el disefio
e implementacién de antenas reconfigurables, especialmente cuando se considera la eficiencia
total en todos los estados reconfigurados [36]. Estas pérdidas pueden manifestarse a través de la
alteracion de los patrones de radiacidn. Pero también puede ser una funcién de los materiales con
pérdidas, y de otros mecanismos que estan presentes en la antena reconfigurable. Por ello las
futuras metodologias de disefio que se desarrollaran en el futuro para este tipo de antenas
deberan proveer la capacidad para dar cuenta de este tipo de pérdidas. Es por ellos que la eleccién
del mecanismo de reconfiguracion presenta tanto ventajas como desventajas en cuanto a la
funcionalidad y la complejidad, asi como en el tiempo de vida del dispositivo o del sistema. Por
ejemplo, los conmutadores MEMS son dispositivos Microelectromecanicos que basan su principio
de funcionamiento en piezas mdviles que permiten facilitar la reconfiguracién, estas a la larga
pueden sufrir un desgaste mecdnico. Sin embargo, tipicamente su mecanismo se acciona
electrostaticamente y el rendimiento que proporcionan sobre los disefios con dispositivos de
estado sdlido es que las pérdidas intrinsecas son menores y el consumo de energia también es
menor (especialmente en altas frecuencias), a menudo compensa el potencial para el tiempo de
vida de degradando y de fallo del dispositivo. Como otro ejemplo, la integracion de los materiales
sintonizables dentro del disefio de la antena puede causar un conjunto totalmente diferente de
problemas si las propiedades del material o el grado de sintonizacién se degradan con el paso del
tiempo. Es por ello que la seleccion del mecanismo de reconfiguraciéon debe ser realizada con
cuidado pensando tanto en la vida util del sistema, velocidad de reconfiguracién, consumo de
energia, requerimientos de accionamiento (voltaje o corriente), el costo, el tamafio de la antena
reconfigurable, la complejidad de fabricacién, asi como los niveles deseados de rendimiento y las
pérdidas consideradas desde el principio del disefio.
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La tabla muestra una comparacién entre el conmutador electrostatico MEMS, el Diodo PIN vy el
Diodo Varactor.

Tabla de comparacion del rendimiento del Diodo PIN, el conmutador electrostdtico MEMS y el
Diodo Varactor en frecuencias de Microondas.

Parémetro. Diodo Diodo Conmutador electrostdtico
PIN. Varactor. MEMS.
Voltaje [V]. 1..—-30 0..—22 20...90
Corriente [mA]. 3..20 0 0
Consumo de potencia [mW]. 5...100 5...100 0.05...0.1
Tiempo de conmutacion. 1...100[ns] 1...100[ns] 1...300 [us]
Capacitancia en serie [fF]. 40...80 62...500 1..6
Resistencia en serie [Q]. 2.4 3.4 0.5..2
Razdn de capacitancia. 1.2 1.5 40...500
Frecuencia de corte [THz]. 1.4 1 20...80
Aislamiento (1-10 [GHZz]). Alta Alta Muy alta.
Aislamiento (10-40 [GHZz]). Media Media Muy alta.
Aislamiento (60-100 [GHZ]). Media Media Alta.
Perdidas (1-100 [GHZz]) [dB]. 0.3..1.2 0.2..1.2 0.05...0.2
Manejo de potencia [W]. <10 <10 <1

En la tabla anterior se puede observar que los conmutadores basados en tecnologia MEMS
presentan una resistencia pequefia comparada con los conmutadores basados en tecnologia de
semiconductores, lo cual resulta en menores perdidas y menor potencia disipada. Sin embargo, los
conmutadores basados en la tecnologia de semiconductores presentan una alta velocidad de
conmutacion, menor costo de fabricacidn, capacidad de manejar mayor potencia. Este tipo de
conmutadores de estado sdélido son muy utilizados como desfasadores en frecuencias de
microondas y ellos han sido usados extensivamente en los sistemas modernos de arreglos de fase.
Por ejemplo, el desfasador que nos permite variar la fase de forma continua desde 0° a 360° puede
ser construido a través del uso de los Diodos Varactores.

Por otro lado, es necesario recordar que los diodos de estado sélido presentan propiedades no
lineales propias del uso de materiales semiconductores que pueden introducir distorsion de
intermodulacidn y otros efectos. Cuando este no es el caso, su bajo costo, su facil integracion, y su
alta fiabilidad proveen numerosas oportunidades para poder llevar a cabo la reconfiguracion.

Estos valores que aparecen en la tabla anterior, en la actualidad contindan con constantes
cambios y mejoras desde la perspectiva de la antena por incrementar la velocidad, el desarrollo de
una mejor linealidad y la disminucion del consumo de energia. Sin embargo, esta tabla permite
ofrecer todavia un vistazo a las compensaciones que se deben hacerse al momento de elegir algin
tipo de mecanismo de reconfiguracién que sea seleccionado.
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1.5 CONCLUSIONES.

1. Una antena reconfigurable es aquella que cambia intencionalmente la distribucién de sus
campos electromagnéticos, dando lugar a cambios reversibles en las propiedades de radiacion.

2. Dentro de las caracteristicas de radiacion que este tipo de antena es capaz de cambiar
tenemos: el patrén de radiacidn, la frecuencia de operacion y la polarizacién.

3. Una antena reconfigurable de patrén de radiacién es capaz de cambiar alguin aspecto de su
comportamiento de radiacion manteniendo la frecuencia de trabajo y el tipo de polarizacion.

4. Una antena reconfigurable de frecuencia de operacion, es capaz de cambiar de frecuencia de
trabajo permaneciendo practicamente igual su comportamiento de radiacién y el tipo de
polarizacién.

5. Una antena reconfigurable de polarizacién es capaz de cambiar su tipo de polarizacién
manteniendo la misma frecuencia de trabajo y su comportamiento de radiacién.

6. Una antena multifuncional es aquella capaz de reconfigurar su patrén de radiacién,
polarizacidn y frecuencia de operacion.

7. La antena reconfigurable tiene la capacidad de adaptar su comportamiento a las necesidades
cambiantes del sistema o de las condiciones ambientales.

8. Este tipo de antena cambia sus propiedades de radiacion a través del uso de medios
mecdanicos, medios electrénicos, materiales con propiedades eléctricas variables, o de otro
tipo.

9. Como medios electrdnicos tenemos el empleo de los conmutadores electrénicos (MEMS o
Diodo PIN) o varactores.

10. El uso de conmutadores en frecuencias de microondas provoca un deterioro en las
caracteristicas de la antena.

11. La implementacién de circuitos de polarizacién introducen perdidas disipativas en la antena.

12. Un parametro importante en el disefio de este tipo de antenas es considerar las pérdidas
presentes tanto en el propio mecanismo de la antena, asi como en el mecanismo de
reconfiguracion.
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Capitulo 2

PROPUESTA DE DISENO.

2.1 LA TEORIA DEL SISTEMA RADIADOR LINEAL.

Iniciaremos primero por introducir la teoria del sistema radiador lineal [1] con el fin de poder
explicar la propuesta de disefio. Entonces, por sistema radiador lineal entenderemos la
distribucién continua o discreta de fuentes idénticas de un campo electromagnético (los llamados
elementos) a lo largo de una direccién dada en el espacio. Como ejemplo de antena de sistema
radiador lineal puede darse el conductor largo rectilineo, por el que circula la corriente eléctrica.
La dimensién longitudinal de un sistema de radiador lineal puede ser arbitraria, en tanto que las
dimensiones transversales son de ordinario pequeiias con la longitud de onda. Vamos a suponer
conocida la curva caracteristica de radiacién compleja vectorial de un elemento del sistema F, (6, )
en su sistema de coordenadas esféricas locales, cuyo eje coincide con el eje del sistema de
radiador lineal, y el centro se encuentra en un punto arbitrario dentro del elemento. El propio
sistema radiador lineal se determina completamente por la ley de disposicidn de los centros de los
elementos a lo largo del eje y la ley de distribucién de amplitudes complejas de excitacidn por los
elementos individuales (la llamada distribucion de amplitud-fase por longitud del sistema). De
acuerdo con el teorema de la multiplicacién el campo electromagnético de la zona lejana para un
sistema radiador lineal se puede representar en forma de producto:

—jkR

R

e

ER,6,¢) = AF,(6,9)f; (6, 9) (2.1)

Donde A es un factor de amplitud dependiente de la potencia suministrada a la antena, F, (6, p) es
la caracteristica compleja vectorial del elemento que determina la polarizaciéon de radiacién, y
fz(8,9) es un factor complejo escalar de direccionalidad del sistema de radiadores isétropos,
situados en los puntos de disposicidn de los centros de los elementos a lo largo del eje del sistema.
Para un sistema discreto de radiadores ubicados en N puntos dados z, sobre el eje z, es decir, para
la red de antenas lineal (Fig.2.1 (a)), el factor de direccionalidad puede ser escrito en la forma:

N
f0) = D helneo (22)
n=1

Donde I,, = |I,|e/®~ es la amplitud compleja de excitacidén del radiador con nimero n; z,cos6, la
diferencia de recorridos de los rayos al punto de observacion P, trazados desde el origen del
sistema de coordenadas comun y desde el punto de ubicacidn del radiador numero n. El sistema
radiador lineal continuo o, simplemente, el radiador lineal (Fig.2.1 (b)) puede considerase como un
caso limite de la red de antenas lineal con un nimero de elementos, en el intervalo desde —L/2
hasta L/2, tendiente al infinito. En tal caso la suma anterior se sustituye por la integracion vy el
factor de direccionalidad del radiador lineal adquiere la forma:
L/2

JiG) =f I(z)el*#os0dz (2.3)

-L/2

Donde I(z) = |I(2)|e/®® es la funcidén de distribucion de excitaciéon por la longitud del radiador
(distribucion amplitud-fase), y zcos#6, la diferencia de recorridos de los rayos.
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Los factores de direccionalidad de los sistemas radiadores discreto y continuo no dependen de la
coordenada ¢, y, por eso, los diagramas direccionales definidos por ellos tienen simetria de
rotacion alrededor del eje z.

Fig.2.1-Esquema para calcular el factor de direccionalidad: (a)y (b).

La distribucién de amplitud-fase elemental de excitacién de un radiador lineal, que
frecuentemente se encuentra en muchos tipos de antenas reales, tiene la forma:

. L L
Iye ¥%% para —5Szs<5

1(2) = L e @a
0 para |Z|>§

De acuerdo con la ley anterior la magnitud de excitacidn en los limites de la longitud del radiador
no depende de la coordenada z y es igual a la magnitud constante I, como se ve en la Fig.2.2 (a):

_______________________________________________________________________________ 2
iz

E1*K*LS2

-L/2 0 L/2 @ b)
Fig.2.2- Distribuciones uniformes de amplitud (a) y de fase lineal (b) de excitacion en un radiador lineal ideal. ‘

La fase de excitacidn varia a lo largo del radiador por una ley lineal (Fig.2.2 (b)), caracteristica para
la onda progresiva (mdvil), que se propaga en direccién de los valores positivos de la coordenada
z.

La magnitud adimensional ¢ = c/v, en la ecuacion anterior caracteriza la velocidad de fase de la
onda de excitacion y puede ser llamada coeficiente de desaceleracién. En donde v, es la velocidad
de fase, c es la velocidad de la luz y ¢ es el coeficiente de desaceleracion.

Cuando ¢ = 0 la fase de excitacion es constante a lo largo de la antena, lo que corresponde a la
velocidad de propagacion infinita de la excitacion, y tendremos el caso del llamado radiador
cofasico ideal. Para |£| < 1 la velocidad de fase de excitacidon supera la velocidad de la luz en el
espacio que rodea la antena. Si |¢| = 1 |la velocidad de fase de excitacién es exactamente igual a la
velocidad de fase de la luz, y, por ultimo, cuando |¢| > 1 tiene lugar el caso de excitacion de la
fuente lineal ideal por la onda progresiva desacelerada.
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El radiador lineal con distribucidn de la excitacidon por la ley anterior puede ser llamado radiador
lineal ideal.

Calculemos el factor de direccionalidad del radiador lineal ideal, tenemos:

Lz senkTL (cos8 — &)
£ =1, f efkz(cos6=-qz = I L (2.5)
-L/2 kL (cosb — &)
2 64
Por conveniencia del analisis, el resultado obtenido se representa en la forma:
seny
f(6) = 5 (2.6)

Donde se ha introducido una nueva variable angular generalizada:
kL
Y = 7(6059 - &) (2.7)

Pasemos al andlisis de la curva caracteristica de amplitud del radiador lineal ideal. Para ello vemos
la Fig.2.3, en cuya mitad superior se ha trazado la grafica del mdédulo de la funcidn seny/y en
relacidn con la variable angular generalizada .
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Fig.2.3- Esquema para el andlisis del factor de direccionalidad.



Esta funcidn tiene un Iébulo principal de magnitud unitaria ¥ = 0y una serie de |ébulos laterales
(secundarios), dispuestos simétricamente a ambos lados del |6bulo principal. En esta escala de la
variable el I6bulo principal ocupa la anchura por los ceros de 2m, y cada Idbulo lateral tiene una
anchura dos veces menor por los ceros, es decir n. Los ceros de radiacion se disponen por el eje y
exactamente en los puntos ¥, i, = nm,n=+1,42,..,y las posiciones de los maximos laterales
corresponden aproximadamente a los centros de segmentos entre dos ceros contiguos
Yo max = NI +§,n = 1,42 .... El nivel del primer lébulo lateral mas grande es aproximadamente igual
a 0.21. Veamos ahora como se pasa de la variable generalizada v al dngulo fisico de observacion 6.
Para ello en la mitad inferior de la Fig.2.3 sea construido la curva de la magnitud (8) = kL/2(cos6 —
&) en funcion del angulo 6, siendo fijados los valores de la longitud de la fuente L y del coeficiente
de desaceleracién é. Los valores maximo y minimo de la funcion (8), iguales respectivamente a
Wimax = kL/2(1 — &) Y Wpin = —kL/2(1 + &) limitan la porcidn de trabajo de la funcién |seny/y|, que
influye en la formacién del factor de direccionalidad. La extension total de esta porcién es igual a
Wmax — Pmin = kL y se determina solo por la longitud eléctrica de la antena. Cuanto mas larga es la
antena con respecto a la longitud de onda de las oscilaciones, tanto mds Iébulos de la funcion
|semp /1| caen dentro de la porcidn de trabajo. La porcidn de trabajo del factor de direccionalidad
sobre el eje de la variable i se suele llamar regidon de angulos de observaciéon reales. Esta
denominacion se debe a que a los valores de y fuera de la porcién de trabajo deben corresponder
los valores de |cos8| > 1, que se pueden interpretar como cosenos de anguloso “imaginarios”.

La posicidn angular del maximo principal de radiacion 6, se determina de la condicién evidente:

k
Yo = (costy ) = 0 (28)

Que llevan a las formas de calculo:
cosy =&080y =cos ¢, &l <1 (29)

Cuando ¢ =0, es decir, para la excitacidon cofasica, la posiciéon angular del maximo principal
0, = m/2 es perpendicular al eje de la antena y tiene lugar el régimen de radiacion transversal. Para
0 < & <1, el lébulo principal del factor de direccionalidad se desvia de la normal al eje de la antena
hacia el lado del movimiento de la onda de excitacion. Este es el llamado régimen de radiacidon
inclinada. El cambio de posicion del Iébulo principal en el espacio se llama exploraciéon. Por
consiguiente, al variar el coeficiente de desaceleracién en los limites del intervalo [-1,1] el 16bulo
principal del factor de direccionalidad del radiador lineal explora en los limites de 180° > 4, > 0.
Cuando la magnitud |¢| se aproxima a la unidad, el I6bulo principal comienza a “salir” del limite de
la region de visibilidad y para |¢] =1 el maximo principal resulta orientando exactamente en
direccion del eje de la antena. Este es el régimen de “radiacidn axial”, observado para la velocidad
de fase de excitacién igual a la velocidad de la luz. Si |¢] > 1, el maximo principal resulta ya fuera de
los limites de la region de angulos reales. Aqui para valores de |£| proximos a la unidad, al principio
se conserva el régimen de radiacidn axial con velocidad de fase desacelerada, mientras la parte del
I6bulo principal que queda en la regidn de visibilidad supera en magnitud el nivel del primer I6bulo
lateral. Con el aumento ulterior de |£] en la regidn de angulos reales quedan solo los Iébulos
laterales.

Puesto que el angulo de observacién meridional esta vinculado con la variable angular
generalizada por una dependencia no Iineallp="2—L(cos(9—5)), la anchura del haz A6 por la
semipotencia resulta variable durante la exploracion y se modifica bruscamente al pasar al
régimen de radiacidon axial. Para estimar la anchura del haz en los regimenes de radiacién
transversal e inclinada volvamos nuevamente a la Fig.2.3.
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seny

En la grafica superior la anchura del I6bulo principal de la funcién > al nivel 0.707, en escala de la

variable y, es igual a Ay =2.78. Al pasar a la variable angular 8 hay que tener en cuenta la

pendiente de la funcion y(6):
2.78 2.784

e = =
B |6_lll T kL " nmlsenf,
a0
A

7587190

o

[rad] = b1 (2.10)

= 0.886
Lsen@, Lsenf,

Por consiguiente, el I6bulo resulta tanto mds estrecho, cuanto mayor es la longitud de la antena
L/Ay cuanto mas proximo es el sentido de radiacién a la posicidon ecuatorial. La anchura minima

del haz (A6y)min = 51"’;1 tiene lugar en régimen de radiacién transversal. Al explorar en un dngulo de
+60° de la normal a la antena la anchura del haz aumenta al doble.

De un modo andlogo se puede apreciar la anchura de los I6bulos por ceros. Para el I6bulo principal
21 114°
ABO =

2m
= ~ 2.11
|6¢ Lsené, [rad] 0o 2.11)
a0 | ,_

Lsen

Las dos formulas anteriores son aproximadas y se realiza con mejor precisién para grandes valores
de L/)L y para los sentidos de radiaciéon no muy préoximos al eje de la antena.

La anchura del haz de la antena lineal para la radiacion axial es igual a:
A
|A8]6)=1 =~ 107° I (2.12)

Es decir, bastante mas ancha, que para la radiacién transversal. En la radiacion axial el Iébulo
principal se puede estrechar sensiblemente, si se pasa al régimen de deceleracién con |§| > 1. En
este caso la ganancia de antena dirigida al principio se aumenta debido a estrechamiento del
I6bulo principal y después se disminuye debido al crecimiento de los Iébulos laterales.

GANANCIA DE UNA ANTENA DIRIGIDA DE UN RADIADOR LINEAL IDEAL.

La ganancia de antena dirigida (GAD) de un radiador lineal puede ser calculada por la formula

general:
41
b= T (2T oy (2.13)
Jo I3 F2(0,90)sen(0)dode

En la cual, para obtener un resultado exacto, hay que sustituir la expresion para la caracteristica de
radiacion normada total de la antena lineal teniendo en cuenta la forma espacial del diagrama
direccional del elemento. Sin embargo, para simplificar los calculos supondremos
omnidireccionales los elementos de la antena (es decir, isotrdpicos) y, por consiguiente,
calcularemos la GAD solo del factor de direccionalidad de la antena.

La expresion definitiva para la ganancia de antena dirigida de una antena lineal ideal tiene la
forma:

kLf*(8o)

_ Sen;%: ) Sen;:’::ax) + Si(2Pmax) — SiQ2Pmin)

(2.14)
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Dénde:
kL
Ymax = 7 (1- f) (2.15)

kL
Ymin = =5 (1+§) (2.16)

1, para|é| <1

_ 2
f2(6,) = segzzl;(égo),pam €l > 1 (2.17)
0

Examinemos mas detenidamente la GAD en funcién del coeficiente de deceleracidon &. En régimen
o . . .. kL .
de excitacidn transversal o inclinada, cuando ¢ satisface la condicién 7(1 — |€]) = m o bien, lo

gue es lo mismo,

€] <1 —% (2.18)

El 16bulo principal del factor de direccionalidad se situa totalmente en la regidén de visibilidad
(Fig.2.3) y esta limitado por los valores de i) = +m. Sustituyendo estos valores de los limites del
I6bulo principal en la formula anterior, hallamos la ganancia de antena dirigida del radiador lineal:

2L
D=~ yE (2.19)

Al aumentar el coeficiente de deceleracion ¢ desde el valor 1 — A/L dada en la ecuacién (2.18)
hasta la unidad, el I6bulo principal se acerca suavemente al eje de la antena y la ganancia de la
antena dirigida crece. Si £ = 1, la valoracién de la ganancia de la antena resulta la siguiente:

4L
D= ra (2.20)

Por consiguiente, en régimen de radiacion axial con velocidad de fase de excitacién igual a la
velocidad de la luz, la ganancia de antena dirigida estandar de una antena lineal es dos veces
mayor que la ganancia de antena dirigida en régimen de radiacidn inclinada.
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2.2 PROPUESTA DE DISENO.

En base a la teoria de los sistemas radiadores lineales explicada anteriormente, lo que se propone
es disefar una antena reconfigurable basada en el uso de una guia de onda rectangular con ranura
gue permita reconfigurar el patrén de radiacién en forma electrénica. Esta antena que se propone,
permitiria variar la velocidad de fase de la onda electromagnética a través del uso de los
conmutadores electrénicos como los conmutadores MEMS, los diodos PIN o los diodos Varactor.
Al cambiar la velocidad de fase de la onda electromagnética de dicha antena se cambia la posicion
angular del I6bulo principal. Esto se puede ver matematicamente como:

Si la velocidad de fase en el vacio para la guia de onda rectangular es:

vy (2.21)

:2: @ =
)
0

En donde, v, es la velocidad de fase, c es la velocidad de la luz, fc es la frecuencia de corte de la
antena basada en una guia de onda rectangular con ranura, f, frecuencia de operacion. Si
observamos la formula anterior, notaremos que si variamos f;, estaremos variando vp,. Por otro
lado, si recordamos que:

c
E=— (2.22)
Up
En donde, € es el coeficiente de desaceleracidn. Si observamos la formula anterior, notaremos que
si variamos vy, estaremos variando ¢. Y por otro lado, la posicion angular del I6bulo principal de
maxima radiacion se puede calcular como:

o

8y = cos~1(¢) (180

A

) (2.23)

En donde, 8, es la posicion angular del I6bulo principal. Si observamos la formula anterior
notaremos que si variamos ¢, estaremos variando 6.

En la Fig.2.4 se muestra a la antena basada en una guia de onda rectangular con ranura.

Fig.2.4- Esquema de la antena basada en una guia de onda rectangular WR-90 con ranura.



En la tabla de a continuacién se muestra como la posicidon angular del I6bulo principal cambia
conforme varia la frecuencia de operacion.

Frecuencia Software especializado de simulacion electromagnética  Algoritmo programado
(GHz) de componentes de alta frecuencia. en Matlab

7.5 71.0° 72.57419

8.0 62.0° 63.4409

8.5 56.0° 57.3368

9.0 52.0° 52.6635

9.5 48.0° 48.8719

10.0 45.0° 45.69068

10.5 43.0° 42.96128

11.0 41.0° 40.5813

11.5 39.0° 38.48009

12.0 37.0° 36.6065

12.5 35.0 34.92218

13.0 34.0 33.39758

13.5 32.0 32.0094

14.0 31.0 30.7389

14.5 30.0 29.5710

15.0 29.0 28.4930




En la Fig.2.5 se puede apreciar el patrén de radiacién, en donde la posicién angular del |8bulo
principal cambia conforme varia la frecuencia de operacién. Estas graficas del patrén de radiacion
fueron obtenidas del Software especializado de simulacién electromagnética de componentes de
alta frecuencia.

Phi= 0

60

Directividad Abs (Phi=0)

0

30

30

Phi=180

60

Phi= 0

60

10

180

Theta / Grados

150

Directividad Abs (Phi=0)

0

30

30

+ 90
15 20

120

Frecuencia= 7.25 GHz

Magnitud del Iébulo principal= 19.1
Direccidn del Idbulo principal=76.0°
Ancho angular (3 dB)=9.4°

Nivel del I6bulo lateral= -5.5 dB

a)

Phi=180

180

Theta / Grados

- 90
2.5 25 37.5 50

150

Frecuencia= 12 GHz

Magnitud del Idbulo principal=42.5
Direccién del Igbulo principal=36.0"
Ancho angular (3 dB)=7.5"

Nivel del Iébulo lateral=-6.3 dB

Directividad Abs (Phi=0)

Phi= 0

30 30

Phi=180

Phi= 0

60

180

Theta [ Grados

150

Frecuencia=9.75 GHz

Magnitud del Iébulo principal= 34.1
Direccion del Idbulo principal= 46.0°
Ancho angular (3 dB)=7.4°

Nivel del Iébulo lateral=-5.8 dB

b)

Directividad Abs (Phi=0)

30

30 phi=180

180

Theta / Grados

120

Frecuencia = 15 GHz

150 Magnitud del Iébulo principal = 44.5
Direccion del I6bulo principal = 29.0°
Ancho angular (3 dB) =9.1°

Nivel del l6bulo lateral = -6.6 dB d)

Fig.2.5- Patron de radiacidon de una antena basada en una guia de onda rectangular: a) para 7.25 GHz, b) para 9.75
GHZz, c) para 12 GHz y d) para 15 GH:z.

Con lo anterior se pretende dar una idea de lo que se desea realizar en forma electrénica. Es decir,
mediante el uso de una antena basada en una guia de onda con ranura con componentes
electronicos se pretende variar la velocidad de fase de la onda electromagnética en forma
electrdnica con lo cual podemos cambiar la posicion angular del I6bulo principal.
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2.3 CONCLUSIONES.

1. Un sistema radiador lineal es aquel que tiene una distribucidon continua o discreta de fuentes
idénticas de un campo electromagnético a lo largo de una direccién dada en el espacio.

2. El campo electromagnético en la zona lejana para un sistema radiador lineal se representa a
través del producto del factor de potencia suministrada a la antena, el factor del elemento y el

factor de direccionalidad.

3. El factor del elemento influye en la forma del diagrama direccional general de la antena en Ila
vecindad del sentido de radiacién maxima.

4. Elfactor de direccionalidad estd en funcién de la distribucién de amplitud-fase.

5. La posicidn angular del I6bulo principal 8, es determinada por el coeficiente de deceleracién
(la velocidad de la luz entre la velocidad de fase).

6. Al aumentar la longitud del sistema radiador lineal se incrementa la directividad.
7. Una guia de onda rectangular con ranura es un sistema radiador lineal.

8. La velocidad de fase v, se puede variar a través de cambiar la frecuencia de operacion f,, o
mover la frecuencia de corte f.

9. A través del uso de conmutadores electrénicos como los conmutadores MEMS, los diodos PIN
o los diodos Varactor se puede variar la frecuencia de corte f;.
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Capitulo 3

CALCULO DE LOS PARAMETROS DE LAS ANTENAS
RECONFIGURABLES PROPUESTAS.

Existen diferentes métodos que nos permiten calcular los pardmetros de nuestra antena
propuesta como es la velocidad de fase, la frecuencia de corte, la impedancia de onda del modo
que se estd propagando en nuestra estructura. Pero dentro de estos métodos existe uno en
particular que es mas sencillo para calcular los pardmetros de nuestra estructura y es conocido
como método de resonancia transversal.

Método de resonancia trasversal (TRM, Transverse Resonance Method) es una técnica que puede
ser usada para encontrar la constante de propagacién de muchas estructuras practicas
compuestas de guia de onda, asi como muchos sistemas de antenas de onda viajera [1]. Por usar
este método, la seccidn trasversal de la guia de onda o de la estructura de antena de onda viajera
es representada como un sistema de linea de transmisidn, esto permite obtener una solucién
mucho mas simple y mads directa para obtener la frecuencia de corte. Los campos de tal estructura
deben satisfacer la ecuacion de onda trasversal, y de las resonancias de esta red transversal se
originan expresiones para las constantes de propagacion de la guia de onda o estructura de la
antena. Mientras las formulaciones de este método son mucho mas sencillas cuando se aplica para
encontrar las constantes de propagacion, ellas no contienen los detalles para hallar otros
parametros de interés (como distribuciones de campo, impedancias de onda, entre otras mas).
Este es otro ejemplo donde la teoria de circuitos y lineas de transmision puede ser usada para
simplificar la solucién de teoria de campo.

La resonancia trasversal producida es basada en el hecho que en una guia de onda en corte, los
campos forman ondas estacionarias en el plano trasversal de la guia. Esta situacion puede ser
modelada con un circuito equivalente de linea de transmisidon operando en resonancia. Una de las
condiciones de tal linea resonante es el hecho que en cualquier punto en la linea, la suma de
impedancias de entrada se ve mirando hacia ambos lados debe ser cero. Esto es,

ZL) +Zh ) =0 (3.1)

Para toda x. Donde an(x)yZ%n(x) son las impedancias de entrada se ven mirando hacia la
derecha y hacia la izquierda, respectivamente, en el punto x en la linea resonante, esto se
ejemplifica en la Fig. 3.1.

o T Zh®

Fig.3.1-Circuito equivalente de la seccion transversal basada en lineas de transmision.

En la Fig. 3.1, Z;4 es la impedancia de carga del lado izquierdo, Z; , es la impedancia de carga del
lado derecho, Z; es la impedancia caracteristica y a es la longitud total de la linea.
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El método de resonancia trasversal solo da resultados para la frecuencia de corte de la guia. Si los
campos o la atenuacién gracias al conductor con pérdidas son necesarios, la solucion completa de
la teoria de campo puede ser requerida.

Como se dijo anteriormente, este método requiere que los campos de tal estructura deben
satisfacer la ecuacion de onda trasversal, y de las resonancias de esta red transversal se originan
expresiones para las constantes de propagacién de la guia de onda o estructura de la antena.
Entonces, para poder explicar lo anterior serd necesario retomar la solucién para la ecuacion de
onda escalar para cualquiera de los componentes de campo eléctrico, que toma la forma de:

2y 9%y a2y

2 2 —
V2 + k V=32t t o

+ k2P =0 (3.2)

Dénde:
V(% y,2) = f(x)g(y)h(z) (3.3)
La funcién escalar s representa cualquiera de los componente de campo eléctrico y magnético.
Para las ondas que viajen en la direccién z, las variaciones de h(z) son representadas por
exponenciales de la forma etiPZ, Por lo tanto, para tales ondas, la expresion anterior se reduce en:
62
Vi + k2 = <v§ + ﬁ) U+k2Y=(VE-B)Y+k*y =0 (3.4)
Vey + (k% — By = 0 (3.5)
Dénde:

9 92

2~ 4 2
Vi 2 + ay2 (3.6)

Los numeros de onda asociados con la ecuacién anterior son relacionados por:
(BZ +Bj) + B> =Bz + B> =k* (3.7)
k? = w?pe (3.8)
Ddénde:

¢ =Bz +B; (39

Be = 2 (3.10)

A
La constante [3. es relacionada con el nimero de onda de la seccion transversa y es relacionada
con la ecuacién de onda transversa. Asi, si nosotros conocemos 3. nosotros podemos determinar
la constante de propagacion de la guia.

Por otro lado es necesario retomar para este método el hecho de que en las guias de onda la
impedancia de onda de los modos TE,,,,, (TE, Eléctrico Transversal) es dada por:

k
ZIE = il (3.11)
§
Lo mismo sucede con la impedancia de onda de los modos TM,, (TM, Magnético Transversal)
esta dada por:
Bn

ZIM — " (3.12)
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3.1 PRIMERA APROXIMACION: GUIA DE ONDA RECTANGULAR.

Se propone disefiar una antena reconfigurable basada en el uso de una guia de onda rectangular
con ranura, que permita reconfigurar el patrén de radiacién en forma electrdnica. Esto implica que
como primera aproximacioén se tienen que calcular los pardmetros de la guia de onda rectangular.

Las guias de onda de forma rectangular son uno de los primeros tipos de lineas de transmision
usados para el transporte de sefiales de microondas y todavia en la actualidad es utilizada para
muchas aplicaciones. Tiene su desarrollo durante y después de la segunda guerra mundial porque
muchos amplificadores y fuentes de microondas, como Klystrons,® Magnetrons,” y TWTs?®
(Traveling-Wave Tube), fueron desarrollados antes, durante y después de aquel periodo [2]. Una
larga variedad de componentes como son acopladores, detectores, aisladores, atenuadores, y
lineas ranuradas son comercialmente disponibles para guias de onda de diferentes estandares de
bandas de frecuencia que van desde 1 GHz a mds de 220 GHz. Sin embargo, la reciente tendencia
de la miniaturizacién y de la integracion de muchos de los circuitos de microondas, han provocado
la tendencia de usar lineas de transmision planar como lo son la linea microcinta (Microstrip line),
la linea cinta (Stripline), haciendo raro el uso de las guias de onda. Sin embargo, se siguen
necesitando guias de onda en muchas aplicaciones como en los sistemas de alta potencia, los
sistemas de onda milimétrica, los sistemas de arreglos de fase, en algunas aplicaciones de pruebas
de precisién e inclusive algunos tipos de antenas que estdn basadas en el uso de este tipo de guia
de onda.

Las paredes conductoras de la guia confinan los campos electromagnéticos y asi se guia la onda
electromagnética [3]. Un numero de distintas configuraciones de campo o modos puede existir en
guia de ondas. Cuando las ondas viajan longitudinalmente por la guia, las ondas planas son
reflejadas desde pared a pared. Este proceso resulta en una componente ya sea de campo
eléctrico o campo magnético en la direccion de propagacion de la onda resultante.

Una onda plana en una guia de onda se resuelve en 2 componentes: una onda estacionaria en
direccion normal a las paredes reflejantes de la guia y una onda viajera en la direccién paralela a
las paredes reflejantes. En las guias de onda sin perdidas los modos pueden ser clasificadas ya sea
como modo eléctrico transverso (TE) o modo magnético transverso (TM). En guias de ondas
rectangulares los modos son designados TE,;,, 0 TM,,,. El entero m denota el ndmero de
variaciones de medio ciclo de la intensidad de campo eléctrico o campo magnético en la direccion
x ynes el numero de variaciones de medio ciclo de la intensidad de campo eléctrico o campo
magnético en la direccién y [4].

6 Klystron: es un tubo de microondas que modulada la velocidad ya que utiliza la interaccidon entre un haz de electrones y la energia RF
dentro de las cavidades para proporcionar la amplificacion de la sefial. En un Klystron, la interacciéon de RF tiene lugar en lugares
discretos a lo largo del haz de electrones. Tipos comunes de klystrons son el klystron reflectivo (un oscilador que tiene sélo una
cavidad), amplificadores y osciladores klystron de dos cavidades y amplificadores klystron de multicavidad.

’ Magnetron: es un oscilador de microondas de campo cruzado que contiene un catodo concéntrico y anodo que contiene cavidades
resonantes. Un campo magnético axial causa electrones en drbita entre el catodo y el anodo. Los voltajes de RF a través de huecos en
los resonadores modulan las velocidades de los electrones. Esto hace que los electrones orbitando formen “rayos” que giran alrededor
del eje del tubo. Cuando los rayos giran por delante de los huecos del resonador, ellos inducen corrientes que excitan las cavidades. Los
voltajes de RF se acumulan hasta niveles grandes. La salida de alta potencia se obtiene con una alta eficacia.

TWT: es un tubo de microondas que utiliza un circuito de banda ancha en la que un haz de electrones interactia continuamente con
un campo electromagnético guiado a amplificar frecuencias de microondas.
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Un punto importante a resaltar es que en la cavidad de la guia de onda rectangular solo permite
propagar a los modos TE y TM, pero no a las ondas TEM (modo electromagnético transverso), esto
porque solo se trata de un solo conductor que estd presente [5]. Esto se debe simplemente
porque la configuracion de campo de la onda TEM no cumple con las condiciones de frontera
existentes en las paredes de la guia de onda rectangular. Dicho de otra forma, es imposible que
haya lineas cerradas de campo magnético en cualquier plano transversal de la guia, y por lo tanto
no hay onda TEM.

)"L PARED METALICA
3%
b -
R MEDIO DENTRO DE LA
4 GUIA DE ONDA (g, )
> + x

Fig.3.2- 6uia de onda rectangular con sus dimensiones apropiadas.

Este tipo de linea de transmisién la podemos analizar desde el punto de vista de la teoria
electromagnética ya que las configuraciones de campo que pueden ser soportadas por este tipo
de estructura que deben de satisfacer las ecuaciones de Maxwell o la ecuacién de onda, y las
correspondientes condiciones de frontera.

El proceso de resolver los problemas de guia de onda puede implicar 3 pasos:

Las ecuaciones de onda deseadas se escriben en la forma de cualquiera de los dos sistemas de
coordenadas rectangulares o cilindricas de acuerdo al problema en mano.

Las condiciones de frontera son después aplicadas a las ecuaciones de onda creadas en el paso
anterior.

Las ecuaciones usualmente resultantes son en la forma de ecuaciones diferenciales parciales
en la forma de los dos dominios tiempo o frecuencia. Estos pueden ser resueltos por el uso del
método apropiado.

Entonces, si elegimos este método que emplea soluciones generales de las ecuaciones de Maxwell
y la ecuacién de onda de Helmholtz para el especifico caso de la propagacion de onda TE y TM en
la guia de onda rectangular, que ya ha sido estudiado con anterioridad, podemos obtener los
siguientes parametros importantes de esta estructura.

La frecuencia de operacion, f;, es el rango de frecuencias en que la guia de onda opera para
obtener la propagacion de algun tipo de distribucién de campo que se requiera.
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Para fines practicos la propagacién de las ondas electromagnéticas en una guia rectangular, a
partir de una cierta frecuencia de corte, se consideran sin perdidas (a¢ = 0), ya que se ha supuesto
que se trata de un conductor perfecto. Sin embargo, en una guia real si habrd atenuacién, debida a
las corrientes en las paredes metdlicas y a las perdidas en el dieléctrico que haya dentro de la guia.
Entonces la constante de propagacion es:

y=ip=ije—k’= - ("5) - (%) @3

En donde, 8 es la constante de fase, k. es el numero de onda de corte, k es el nUmero de onda del
material de relleno de la region de guia de onda, a hace referencia a la longitud a lo largo del eje x,
b hace referencia a la longitud a lo largo del eje y, my nindican el nimero de variaciones de
campo del modo en turno en las direcciones de xy y.

La frecuencia de corte es la frecuencia por debajo de la cual ocurre la atenuacién de un modo
especifico y por encima de la cual ocurre la propagacién de dicho modo. Esto sucede cuando la
constante de fase es cero, § = 0, es decir:

B=0= [k?—k’ = |wiue— (%)2 - (%)2 (3.14)

De aqui, obtenemos que la frecuencia de corte es:

1 2 2
fonn = Zrz (=) +(F) 619

En donde, f; es la frecuencia de corte, i es la constante de permeabilidad y € es la permitividad.

En cualquier linea de transmisidn, el nimero de modos que puede existir dentro de una guia de
onda rectangular depende de sus dimensiones a y b, del material que hay en su interior, y del
dispositivo de excitacidn (fuente de microondas y frecuencia de operacién) acoplado a la guia.

El modo con menor frecuencia de corte se denomina modo dominante. Por consiguiente, el modo
TEo es el modo dominante de una guia de onda rectangular con a>b. En general, de acuerdo a la
ecuacion anterior, para toda guia que cumpla a>b, la frecuencia de corte mas baja siempre se
obtiene para el modo TE;,. Esto es importante, porque en general en una guia de onda
rectangular se prefiere trabajar en régimen unimodal, es decir, en el modo dominante TE;,, esto
porque si se opera con solo este modo todos los demds modos superiores emitidos por la fuente
de microondas son atenuados y no se propagan.

La velocidad de fase en el vacio es la velocidad de un observador que debe moverse con el fin
de ver una fase constante para la onda que se propaga a lo largo de la guia, esta dada por:

W W c

= E = = (3.16)
2 2
\/kz — k. 1— (E)
fo

En donde, v, es la velocidad de fase, w es la frecuencia angular es igual a 2nf,, ¢ es la velocidad de
laluzy £, es la frecuencia de operacion. En la ecuacion anterior se observa que la velocidad de fase
es mayor que la velocidad de la luz, y desde el principio de la teoria de la relatividad establece que
no hay sefial o energia que pueda ser propagada a una velocidad superior que la luz. En realidad

no se viola este principio ya que la velocidad de fase no estd asociada con ninguna entidad fisica
como una sefal, frente de onda, o velocidad de flujo de energia.

Up
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También podemos obtener la impedancia de onda de los modos TE.,, (TE, Eléctrico
Transversal) que esta dada por:

ZIE = kn (3.17)

B

Lo mismo sucede con la impedancia de onda de los modos TM,,,, (TM, Magnético Transversal)
gue esta dada por:

ZIM = %" (3.18)

En este caso se usard el método de resonancia trasversal para obtener los parametros que
nosotros requerimos de la guia de onda rectangular. En la frecuencia de corte (f = 0) no hay
ondas viajando a lo largo de la longitud (en direccién z) de la guia de onda, y las ondas se pueden
considerar que estan viajando a lo largo de las direcciones transversas (en direccion x y y) de la
guia formando ondas estacionarias. Para el modo TE;,, por ejemplo, hay variaciones de campo
solo a lo largo de la direccién x esto implica que la frecuencia de corte es igual a la frecuencia de

resonancia de una onda estacionaria plana propagandose solo en la direccion x.

o Yiln (x) ajz Yirn {X)

a) b)

Fig.3.3-a) La guia de onda rectangular y b) Circuito equivalente en lineas de transmision de la guia de onda rectangular
con sus dimensiones apropiadas.

EnlaFig. 3.3 b), Yiln es la admitancia de entrada izquierda vista en x = a/2, Y, es la admitancia de
entrada derecha vista enx = a/2, By es la constante de propagacion en direccion x, Yy es la
admitancia caracteristica, a es la longitud total de la linea que es el equivalente al ancho de la guia
de onda rectangular y b es la altura total de la guia de onda rectangular.

Si recordamos el método de resonancia transversal, lo primero que necesitamos establecer es lo
siguiente:

YR+ YL() =0 (3.19)

Como este método se basa en un circuito equivalente de lineas de transmision, para el caso de la
guia de onda rectangular tenemos que su circuito equivalentes es el que se muestra en la Fig. 3.3.
De dicho circuito equivalente podemos concluir lo siguiente:

Yi (%) = Yi, (x) (3.20)



Entonces Y, (x) en el circuito equivalente basado en linea de transmision es:

1 1
A + Y—Ltanh(yxl)

Y56 = Yo (3.21)

Y, + Y—Otanh(yxl)
Pero si se toma en cuenta lo siguiente:

1
7y =— = 22
L=y 0 (3.22)

L
Yx = jBx (3.23)
a
=5 (324

El resultado que obtenemos es:

Yio + YiL tanh (jBy5)
Yll;,](X) = YO

a
—= = Y, coth (iBx E) (3.25)
Y, + Y—Otanh (]Bxf

Y por otro lado, el valor de Y es:

2m
BX 1 T 1 1 1/ €0 Mo 1 € 1
Yo = - = = - = —= |— = (3.26)
H b b

1
_(Dllob Wwho b cpp b Ho

Notar que la admitancia caracteristica es inversamente proporcional al espacio que existe entre su
correspondiente guia de dos placas paralelas.

Esto se puede explicar si se recuerda los pardmetros de la linea de transmisién de placas paralelas.

Dos placas conductoras, cada una de anchura w y separadas por un medio dieléctrico (¢, 1) de
espesor d. A partir de la ecuacion:

&
C =

Ac
3.27
= (3.27)
Si se ignora los efectos marginales, tenemos:
ew [F i
C, = e [E] , (linea de placas paralelas) (3.28)

Usando la ecuacion anterior junto con la siguiente ecuacion:
LC=c¢eu (3.29

Obtenemos:

d [H
= % E] , (linea de placas paralelas) (3.30)
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Pero recordando que la impedancia caracteristica es:

L
Zy= |= (331
0= |7 (3D

79
Tenemos que:

De aqui podemos observar que si w=1 y ademas se trata del espacio libre obtenemos el mismo

resultado:
Zo= Maoy = L 333
€o Ko d

A continuacién se hace una comparacion de los diferentes métodos de cdlculo para obtener la
frecuencia de corte para el modo dominante de la guia de onda rectangular.

Tabla de comparacion de los diferentes métodos de cdlculo para obtener la frecuencia de corte
del modo dominante.

Dimensiones Frecuencia de corte para el modo dominante de la guia de onda rectangular [GHz]
internas de la
guia de onda Usando la teoria Usando el método de resonancia Usafrdo un. foftware especil’llf'zado
rectangular - de simulacion electromagnética de
(axb) [cm] electromagnética trasversal componentes de alta frecuencia
16.51 x 8.255 0.90854 0.90854 0.907903
10.922 x 5.461 1.37338 1.3734 1.37241
7.214 x 3.404 2.07929 2.0793 2.07778
4.755x2.215 3.15457 3.1546 3.15216
3.485 x 1.580 4.30416 4.3042 4.3006
2.850x1.262 5.26315 5.2632 5.2586
2.286 x 1.016 6.56167 6.5617 6.55713
1.580 x0.790 9.49367 9.4937 9.48707
1.07 x0.43 14.01869 14.019 14.0089
0.711 x0.356 21.09704 21.097 21.0822
0.57x0.28 26.31578 26.316 26.30
0.48 x 0.24 31.25 31.25 31.24
0.38x0.19 39.47368 39.474 39.45
0.31x0.15 48.38709 48.387 48.3528
0.254x0.127 59.05512 59.055 59.0128




3.2 SEGUNDA APROXIMACION: GUIA DE ONDA H.

Como anteriormente se menciond, lo que se propone es disefiar una antena reconfigurable
basada en el uso de una guia de onda rectangular con ranura que permita reconfigurar el patrén
de radiacién en forma electrdnica. Sin embargo, en una guia rectangular con un ancho g igual a
dos veces la altura b, el maximo ancho de banda que puede ser logrado para el modo dominante
es una banda 2:1, ademas de que la impedancia de onda para este modo es alta (Z;;,, = 120m).
Pero para nuestra aplicacién es necesario mejorar el maximo ancho de banda del modo
dominante, ademas de poder disminuir la impedancia de onda para este modo, esto puede ser
alcanzado por el uso de la guia de onda H.

La guia de onda H consiste en una guia de onda rectangular que se le coloca una o dos crestas de
forma rectangular de metal longitudinal en las paredes superior y/o inferior [6]. En general, las
crestas actian como cargas uniformemente distribuidas que tienden a disminuir la velocidad de
fase y reducen la impedancia caracteristica (por un factor de 25 o mas). La disminucién de la
velocidad de fase es acompafiada por una reduccidon de la frecuencia de corte del modo
dominante (por un factor tan grande como 5 a 6), un incremento de las frecuencias de corte de los
modos superiores [7], un incremento en la atenuacion debida a las perdidas en las paredes de la
guia [8], y una disminucion en la capacidad de manejo de potencias. El incremento en el ancho de
banda y la atenuacidn depende de las dimensiones de la cresta comparado con las paredes de la
guia de onda rectangular. Fisicamente, esto es facil de entender porque la guia onda H tiene una
muy gran banda de frecuencia de operacidn. El centro de la seccidn de ancho wy espacio s
funciona de una forma mucho mas parecida a la linea de trasmisidn de placas planas paralelas y en
consecuencia la guia de onda H tiene una muy baja frecuencia de corte para el mismo ancho y
altura que la guia de onda rectangular convencional. La guia de onda H opera sobre una banda 5:1
0 mas.

. '
1
IT ¢ :

>

b s *;L §:L
L8 B 33
i i
1 1

a >

Fig.3.4- Guia de onda H.

Un método aproximado que nos permite modelar la guia onda H en resonancia es el circuito
paralelo LC [9]. El espacio entre las crestas puede ser representada por una capacitancia C, cuyo
valor estd dado por:

Ace  &w

!
C=—= 3.34
= 339

Donde A, = wl es el drea de una de las placas paralelas del capacitor, w es el ancho de la cresta, [
es la longitud total de la guia de onda H, d = s es el espacio entre las placas paralelas del capacitor,
s es el espacio entre las crestas y € es la permitividad.
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Ademas, cada seccidn de lado de la guia de onda H puede ser representado por una inductancia
solenoidal de una vuelta, cuyo valor esta dado por:

a—w
i L | ClulD RS
CHT TR TR T '
Donde 4; = b®=¥ es el drea de la seccién transversal del bobinado, b es la altura total de la guia de

2
onda rectangular, a es el ancho total de la guia de onda rectangular, w es el ancho de la cresta, [

es la longitud total de la guia de onda H y i es la permeabilidad.

Sin embargo la inductancia total L; es la combinacién paralela de las dos inductancias L (L; = L/
2). Entonces, la frecuencia de corte puede ser calculada por:

1 2
w, =2nf. =——= |— (3.36)
¢ fe m ‘ILC

Usando el resultado de los inductores y capacitores obtenemos:

" 2mue |wh(a—w)

fe

La cual es mas valida para las distancias entre crestas mas pequefias donde la razéon s/b es muy
pequefia. Para obtener resultados mas precisos se puede usar el método de resonancia
transversal.

Desde que la guia de onda H posee una forma irregular, una técnica muy apropiada que puede ser
usada para analizar esta es el método de resonancia trasversal. En la frecuencia de corte (f = 0)
no hay ondas viajando a lo largo de la longitud de la guia de onda (en direccién z), y las ondas se
pueden considerar que estan viajando a lo largo de las direcciones transversas de la guia formando
ondas estacionarias (en direccion x y y). Para el modo dominante, por ejemplo, hay variaciones de
campo solo a lo largo de la direccidn x esto implica que la frecuencia de corte es igual a la
frecuencia de resonancia de una onda estacionaria plana propagandose solo en la direccidn x.

Es importante resaltar que este método requiere la representacion de la seccidn transversal de la
guia de onda como lineas de transmision, asi como de la estructura que contiene una
discontinuidad geométrica a través del uso de algin elemento pasivo de circuito. Pero, la
descripcién cuantitativa a realizarse de las lineas de transmisidon requiere la indicacién de su
correspondiente impedancia caracteristica, su constante de fase y su longitud correspondiente.
Mientras que la descripcidon del elemento pasivo de circuito que representa la discontinuidad
geomeétrica requiere, en general, la especificacion de los pardmetros del circuito, asi como de los
lugares de entrada y salida de los planos terminales. Los elementos de circuito de esta red son
especificados por sus valores de susceptancia o reactancia.
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En este caso, si recordamos la estructura de la guia de onda H observamos que existe una
discontinuidad geométrica que es conocida como “Cambio en la altura de la guia rectangular” en
el libro Waveguide Handbook escrito por N. Marcuvitz [10]. En otras palabras, si se observa la guia
de onda H se notaran dos cambios de altura, cada uno es resultado de una unién axialmente
simétrica de 2 guias rectangulares de iguales anchos y alturas distintas (para el modo dominante
en la guia rectangular), se puede usar el siguiente circuito equivalente.

a
| | Yo
b r s o8

E g Ag
o- t 0

— T

T T
Vista de seccion transversal Vista lateral Circuito equivalente

Fig.3.5-Cambio en la altura de la guia de onda rectangular: Vista de la seccion transversal, Vista lateral y Circuito
equivalente.

En la Fig. 3.5, en la Vista de la secciéon transversal E es el Campo Eléctrico del modo dominante de
la guia rectangular, a es el ancho de las 2 guias rectangulares. En la Vista lateral b es la altura total
de la guia rectangular con mayor tamafio, s es la altura de la guia rectangular con menor tamafio, T
es el plano terminal. En el circuito equivalente Y, es la admitancia de la guia rectangular con
mayor tamanio, Y, es la admitancia de la guia rectangular con menor tamafio, T es el plano
terminal, 44 es la longitud de onda de la guia. El circuito equivalente de la Fig. 3.5 es vilido en el

rangob/4, < 1.

A continuacion se muestran los parametros del circuito equivalente de la Fig. 3.5 en el plano
terminal T.

La ecuacién de a continuacidn es obtenida por el método estético equivalente® empleando un
campo estatico en la apertura debido a la incidencia de los dos modos mas bajos y esta es correcta
adentro del 1% dentro del rango b/A, < 1.

B_Zb1 1—a? +1( _|_1)1 (1+a)+2A+A’+2C
Vo Ag| \ 4a ) 2\" ") \1T ¢ A — (2

N 2(1—a)4“ 5a2—1+4a2C 2] (3:38)
44 1+a 1—a?2 3 A ’ )

o Meétodo estdtico equivalente: El problema dindmico original con sélo un modo dominante incidente se reduce a un problema
estatico, problema de placas paralelas con una infinidad de modos incidente. Sin embargo, la tarea de encontrar los campos producidos
por cada uno de los modos estaticos incidentes se considera ahora como un problema electrostdtico para ser resuelto por la
representacién conforme del problema original en un problema geométricamente simple para que la solucién de potencial estético
puede ser encontrada por medio de la teoria de funciones complejas. Fuente de: N. Marcuvitz, “The Equivalent Static Method,”
Waveguide Handbook, 1951, pp. 153-160.
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Dénde:

c=(5 faaz)z (3.42)

La ecuacién de a continuacidn es una expresion simplificada de la ecuacidn anterior, esta es
correcta adentro del 5% si esta dentro del rangoa < 0.6y b/4; < 0.5y es correcta adentro del
2% si esta dentro del rango a < 0.4y b/, < 0.4.

B 2b 2 1(b)*
—~— ln(i)+a—+—<—> 1-a?)*

, a1l y e=271828. (3.43)

Yo A4 4a 3 2\Jy
Ddénde:
Yo s
— =—= 3.44
% b a (3.44)

Una vez obtenido el elemento de circuito equivalente correspondiente a cada cambio en la altura
de la guia rectangular, ya podemos utilizar el método de resonancia transversal que se ilustra en la

Fig. 3.6.
0 a/2 a

sV

(a-@)/2 ay'2 a2 (a-w)/2

a, )
Fig.3.6-a) Guia de onda H y bj Circuito equivalente en lineas de transmision de la guia de onda H con sus d/h1eﬂ5‘/'ones)
apropiadas.

EnlaFig. 3.6 b), Yiln es la admitancia de entrada izquierda vista en x = a/2, Y, es la admitancia de
entrada derecha vista en x = a/2, B4 es la constante de propagacién en direccion x, Yy, es la
admitancia caracteristica de la linea de transmisién con mayor altura, Yy, es la admitancia
caracteristica de la linea de transmisidon con menor altura, a es la longitud total de la linea que es
el equivalente al ancho de la guia de onda H, w es el ancho de la cresta de la guia de onda H, b es
la altura total de la guia de onda H con mayor tamafio, s es la altura de la guia de onda H con
menor tamafo y jB es la capacitancia correspondiente al cada cambio en la altura de la guia

rectangular.



Si recordamos el método de resonancia transversal, lo primero que necesitamos establecer es lo
siguiente:

Y () + Y, (x) = 0 (3.45)

Como este método se basa en un circuito equivalente de lineas de transmisién, para el caso de la
guia de onda H tenemos que su circuito equivalentes es el que se muestra en la figura anterior. De
dicho circuito equivalente podemos concluir lo siguiente:

YL () = Y, (%) (3.46)

Entonces para encontrar Y, (x) podemos ir declarando variables que nos ayuden a ser mds facil
este proceso de analisis.

Y[ en el circuito equivalente basado en linea de transmision es:

YL + Yitanh(yxll)
r _ 01 L
YL - Y01 1 1

Y_L + —Y01 tanh(yxll)

(3.47)

Pero si se toma en cuenta lo siguiente:

1
7.=—=0 (3.4
L=y 0 (3.48)

Yx = jBx (3.49)

a—w
11 = (3.50)
Obtenemos:
1 1 a—w
v— + o—tanh (jB —)
Y, Y, x 2 a—w
Y{ = YOl 101 1L . a— 0 = YOl coth (]BX T) (3.51)
v + mtanh (]BX—Z )

Usando la expresién aproximada para la susceptancia capacitiva normalizada que se encontrd
usando la representacién del cambio en la altura de la guia rectangular:

Y, = jB (3.52)
Ddnde:
B 2b u? 1/b\* s
— =~ —|1—In(4 — —(—) 1—u®)*,u=-<05 (3.53
o S L n(u)+3+2/,lc (1 —u?)*|,u 5 (3.53)
Entonces Y[, es:
Y{inter =Y +Y, (3.54)

Finalmente para Y, (x) en el circuito equivalente basado en linea de transmisién es:
L + %tanh(yxlz)
YOZ YLinter

1 1 (3.55)
v + Y—Oztanh(yxlz)

Linter

Yin () = Yo,
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Pero si se considera lo siguiente:
W
l, == (3.56
, =5 (356)
El resultado que obtenemos es: 85

N Y%tanh (i< %)

r YOZ Linter 2
Yin(X) = Y02 1 1 ] » (357)
YEinter " Y_Oztanh (]BX 7)
Y por otro lado, el valor de Yy; y Yp2 son:
2m
Bx 1 1 1 1 /gopo 1 g 1
Y01= —_= _= _= - = - (358)
W b wpe b cpy Lo b Ho b
2m
yo— Bl 1 11 Jaml jal o
T wups wHes cHgs o S Mo s

A continuacién se hace una comparacién de los diferentes métodos de cdlculo para obtener la
frecuencia de corte para el modo dominante de la guia de onda H.

Tabla de comparacion de los diferentes métodos de cdlculo para obtener la frecuencia de corte
del modo dominante.

Frecuencia de corte para el modo dominante de la guia de onda H [GHz]
Dimensiones internas de la guia de T
onda H (axb) y (wxs) [i mgm ] Usando el método de resonancia Usa{rdo an foftware especn:llfzado de

trasversal simulacion electromagnética c{e

componentes de alta frecuencia
(65.79 x 30.61) y (16.46 x 13.00) 1.6536 1.65189
(37.59x17.48) y (9.398 x 7.471) 2.9020 2.89903
(27.69x 12.85) y (6.91 x 5.46) 3.9314 3.92716
(26.04x 12.06) y (6.5 x 4.85) 4.0880 4.08364
(19.10x 8.20) y (4.78 x 1.60) 4.1841 4.17917
(19.81 x 9.398) y (5.08 x 3.048) 4.8970 4.89174
(18.29x 8.13)y (4.39x 2.57) 5.3211 5.31536
(17.55 x 8.15) y (4.39 x 3.45) 6.1917 6.18452
(11.96 x 5.56) y (2.997 x 2.362) 9.0966 9.08551
(7.32x 3.40) y (1.829 x 1.448) 14.883 14.8624




3.3 TERCERA APROXIMACION: GUIA DE ONDA RECTANGULAR CON RANURA.

Como se ha estado explicando con anterioridad, con base a la teoria de los sistemas radiadores
lineales, lo que se propone es disefiar una antena reconfigurable basada en el uso de una guia de
onda rectangular con ranura que permita reconfigurar el patréon de radiacion en forma electrénica.

Debemos recordar que las antenas basadas en la guia de onda rectangular, no es un tema
completamente nuevo. En la Fig. 3.7 se ilustran los diferentes tipos antenas existentes basadas en
dicha estructura.

En la pared lateral hay ranuras inclinadas.
' Cargaadaptada
—

En la pared superior hay ranuras longitudinales. /

) y
.‘v
T |
T
b [ — [— W [ 3
Entrada Carga )
adaptada . > 1

u — ——— g ——
w\ r / u
' {

Fig.3.7-£jemplos comunes de antenas basadas en las guias de onda rectangular.

La Fig. 3.7 muestra los diferentes tipos de antenas basadas en las guias de onda rectangular
comunmente conocidas como antenas de onda progresiva. Reciben este nombre debido a la
funcién que tienen las ranuras presentes en dichas estructuras, que permiten la produccion de
perturbaciones significativas en el patrén de corrientes del modo dominante de la guia de onda
provocando la radiacion de potencia hacia el exterior. Una caracteristica de este tipo de antenas
es que son de onda progresiva rapida cuya velocidad de fase es mayor que la velocidad de la luz,
es decir v,/c > 1. Estas antenas son capaces de producir |6bulos principales con alta directividad
dentro de algunos angulos que pueden ser logrados con este tipo de antena, con un bajo nivel en
los I6bulos laterales. Como una regla general, la velocidad de fase de la onda progresiva controla el
angulo del Iébulo principal. Estas antenas pueden ser alimentadas por una guia de ondas comun lo
cual representa una ventaja sobre los arreglos de antenas. Las antenas de onda progresiva son
especialmente empleadas para transmitir sefiales de banda ancha.

Existe una clasificacién de este tipo de antenas que es expuesta en el libro de Antenas para todas
las aplicaciones del autor John D. Kraus [11]. Las antenas de onda progresiva pueden clasificarse
dependiendo de la forma de radiar energia hacia el exterior. Estas pueden ser de forma continua o
periédicamente a lo largo de la longitud de la estructura, con la mayoria del flujo de energia
dentro de la estructura.
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Una antena de onda progresiva que radia energia hacia el exterior en forma continua, puede
obtenerse con el hecho de remover un trozo completo de pared a lo largo de la guia.

Fig.3.8- Antena de onda progresiva basada en la estructura de guia de onda que radia energia hacia el exterior en
forma continua.

La direccion de radiacién del Iébulo principal presenta un angulo 8, con respecto a la guia (ver
explicacidn de la teoria del sistema radiador lineal en el apartado 2.1). Entonces el angulo de
escaneo del I6bulo principal 8, se puede determinar:

6, = cos™! (5) (1100) (3.60)

p

Donde 6, es el dngulo de escaneo del I6bulo principal, ¢ es la velocidad de la luz, v, es la velocidad
de fase. El angulo 6, puede ser variado por un cambio en la frecuencia (ver la explicacion de
propuesta de disefio en el apartado 2.2).

Una antena de onda progresiva que radia energia hacia al exterior en forma periddica, puede ser
construida con ranuras periddicas en una pared a lo largo de la guia.

Fig.3.9- Antena de onda progresiva basada en la estructura de guia de onda que radia energia en forma periddica.
Periodo entre ranuras P, Permitividad relativa del medio er.



La propagacidon de energia puede ser controlada por el tamano de las ranuras, la ubicacion de
estas, asi como la periodicidad de estas. Al igual que en el caso anterior, el angulo de escaneo del
I6bulo principal 8, puede ser varado por un cambio de frecuencia. Aunque aqui se describe como
una antena de onda progresiva, la antena de la Fig. 3.9 puede ser considerada como un simple
arreglo de ranuras en una guia de onda.

Como se comentd anteriormente es importante resaltar que este método de resonancia
transversal requiere la representacion de la seccién transversal de la estructura de la guia de onda
como lineas de transmisidn, asi como la representacion de la discontinuidad geométrica a través
del uso de algun elemento pasivo de circuito.

En este caso, si recordamos la estructura de la guia de onda rectangular con ranura observamos
gue existe una discontinuidad geométrica. Esta discontinuidad permite a la guia de onda
rectangular poder radiar energia hacia el exterior. Pero para poder analizar esta discontinuidad
geomeétrica es necesario realizar un estudio de su comportamiento tanto interno como externo.

Para el analisis de la discontinuidad geométrica externa de la guia de onda rectangular con ranura
gue es la que permite llevar a cabo la radiacidn de energia se puede usar una modificacion de la
aproximacion conocida como “Guia rectangular radiando a la mitad del espacio acotado” en el
libro de Waveguide Handbook escrito por N. Marcuvitz [12]. Esta aproximacion establece que una
guia rectangular que termina en el plano de una pantalla infinita y radiando a la mitad del espacio
acotado por dos placas paralelas infinitas que forman extensiones de los lados de la guia (para el
modo dominate en la guia rectangular), se puede usar el siguiente circuito equivalente.

Vista frontal
Vista lateral .. 3
Circuito equivalente
j 1 :
Yo
b
=~ 3iB G
| | Ng
| a | | ;

Fig.3.10-Guia rectangular radiando a la mitad del espacio acotado: Vista frontal, Vista lateral y Circuito equivalente.

En la Fig. 3.10, en la Vista frontal E es el Campo Eléctrico del modo dominante de la guia
rectangular, a es el ancho de las dos placas paralelas infinitas que forman extensiones de los lados
de la guia y b es la altura de la guia rectangular. En la Vista lateral b es la altura de la guia
rectangular, T es el plano terminal. En el circuito equivalente Y, es la admitancia de la guia
rectangular, T es el plano terminal, 44 es la longitud de onda de la guia, G y jB representan la
conductancia y susceptancia del circuito equivalente que representan a la guia rectangular
radiando a la mitad del espacio acotado. El circuito equivalente de la Fig. 3.10 es valido en el rango
b/14 < 1.0.
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A continuacién se muestran los parametros del circuito equivalente de la Fig. 3.10 en el plano
terminal T.

Los pardmetros del circuito han sido obtenidos por el método variacional® asumiendo un campo
eléctrico constante en la apertura en el plano de referencia. Ninguna estimacién de precisidn esta
disponible sobre todo el rango, pero el error es no mayor que un pequefio porcentaje para el
rango de (Zb//lg) < 1. Las ecuaciones 3.62 y 3.64 son resultados estdticos y concuerda con las
ecuaciones 3.61y 3.63, respectivamente, adentro del 5% para (2mb/14) < 1.

G kb
A Jo(x)dx — J,(kb) (3.61)
v G mb
T
—~— (3.62
Y Iy (3.62)
B_(* 2 1
Yy fo o()dx + N, (kb) +— = (3.63)
B 2b ely )
—=~—In|———| (3.64)
Yo 4 (yepob
Ddénde:
21
Ag

e = 2.71828, Yexp =€V =1.78107 y y=057721

Nota: Recordar que J,,(x) = funcidn de Bessel de orden n. Y que N, (x) = funcién de Neumann de
orden n.

Sin embargo, como anteriormente se planted, esta aproximacion requiere una modificacion de las
ecuaciones (3.62) y (3.64) que corresponden al caso para el cual la altura de la guia de onda es
igual a la altura de la abertura. Pero para el caso de la guia de onda rectangular con ranura
tenemos que la altura de la abertura es menor que la altura de la guia de onda. Esta situacion ya
fue planteada y desarrollada en el trabajo de “Leaky-Wave Antennas |: Rectangular Waveguides”
escrito por L. O. Goldstone y A. A. Oliner [13]. En este trabajo se establece que la potencia por
unidad de longitud radiada a la mitad del espacio desde una apertura es independiente de la
altura de la guia de alimentacién de la apertura, a condicién de que la altura de la apertura y el
campo eléctrico de la apertura permanezcan sin cambios. Empleando este razonamiento y un
procedimiento similar al que se usé en las ecuaciones (3.62) y (3.64) se obtiene:

G wb
—=~— (3.67)

Yo A4
B 2b ely >
—=~—In|——=——) (3.68)
Yo A4 <yexp 2d

Donde 4, es la longitud de onda de la guia, G y jB representan la conductancia y susceptancia del
circuito equivalente que representan a la guia rectangular radiando a la mitad del espacio acotado,
b es la altura de la guia de onda, d es la altura de la abertura.

10 Meétodo variacional: es un principio cientifico utilizado en el calculo de variaciones, que desarrolla métodos generales para
encontrar funciones que minimizan o maximizan el valor de las cantidades que dependen de dichas funciones. En este caso, el
procedimiento variacional correspondiente se desarrolla en términos del campo existente en la apertura para el caso de alguna
discontinuidad geométrica que conduce a valores aproximados del verdadero valor de la suceptancia. Fuente de: N. Marcuvitz, “The
Variational Method,” Waveguide Handbook, 1951, pp. 143-146.
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Para el andlisis de la discontinuidad geométrica interna de la guia de onda rectangular con ranura
es necesario modelar la ventana capacitiva que viene formado lo que seria una pared lateral de la
guia. Esta ventana capacitiva es formada por dos obstaculos simétricos de espesor cero con ejes
perpendiculares al campo eléctrico (para el modo dominante en la guia rectangular). Esta situacion
ya fue planteada y desarrollada en el trabajo de “Leaky-Wave Antennas |: Rectangular
Waveguides” escrito por L. O. Goldstone y A. A. Oliner. En este trabajo se plantea que la
susceptancia interna puede ser aproximada por media susceptancia capacitiva de una “Ventana
formada por dos obstdculos para el caso simétrico” del libro de Waveguide Handbook del autor N.
Marcuvitz. Entonces el circuito equivalente es:

a
Circuito equivalente
b ﬂ
Y, |
E iB
T A
Vista de seccion transversal Vista lateral T

Fig.3.11-Guia rectangular radiando a la mitad del espacio acotado: Vista frontal, Vista lateral y Circuito equivalente.

Enla Fig. 3.11, en la Vista de la seccidn transversal E es el Campo Eléctrico del modo dominante de
la guia rectangular, a es el ancho de las 2 guias rectangulares. En la Vista lateral b es la altura total
de la guia rectangular con mayor tamano, d es la altura de la guia rectangular con menor tamario,
T es el plano terminal. En el circuito equivalente Y, es la admitancia de la guia rectangular, T es el
plano terminal, 44 es la longitud de onda de la guia, jB representa la susceptancia del circuito
equivalente que representan a la ventana capacitiva de la guia de onda rectangular con ranura.

A continuacién se muestran los pardmetros del circuito equivalente de la Fig. 3.11 en el plano

terminal T.
7 = 7 n{csc T .

Como anteriormente se dijo, para poder analizar la discontinuidad geométrica presente en una
guia rectangular con ranura lateral de onda progresiva es necesario realizar un estudio de su
comportamiento tanto interno como externo. Es por ello que para los modos de tipo TE, B’
representa la capacitancia total es decir Bgxr + Biyr Y por otro lado, G’ representa la
conductancia gracias a la energia radiada. Bgxr representa la susceptancia gracias a la energia
almacenada en la regidn externa y B;yr representa la susceptancia gracias a la energia
almacenada en la region interna.

B" (Bgxr +B 2b el 2b d
Z _ M = In|—2—) +— [ln (csc (—))] (3.70)
Y Y Ag \Yexp2d) g 2b
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Una vez obtenido los elementos del circuito equivalente correspondiente a la discontinuidad
geométrica presente en la estructura de la guia rectangular, ya podemos utilizar el método de
resonancia transversal que se ilustra en la Fig. 3.12.

v (%) Yin ()
0 X/

91

)

Fig.3.12-a) Guia de onda rectangular con ranura y b) Circuito equivalente en lineas de transmision de la guia de onda
rectangular con ranura lateral con sus dimensiones apropiadas

En la Fig. 3.12 b), Y}, es la admitancia de entrada izquierda vista en x = a/2, Y, es la admitancia
de entrada derecha vista en x = a/2, B es la constante de propagacién en direccién x, Y, es la
admitancia caracteristica, a es la longitud total de la linea que es el equivalente al ancho de la guia
de onda rectangular, b es la altura total de la guia de onda rectangular, jB" es la capacitancia total
que existe en la discontinuidad geométrica y G es la conductancia gracias a la energia radiada.

Si recordamos el método de resonancia transversal, lo primero que necesitamos establecer es lo
siguiente:

YE GO+ Y0 =0 (3.71)

Para el caso del circuito equivalente de lineas de transmision de la Fig. 3.12, notamos que no
puede haber simplificacion como anteriormente se trabajd, debido a que en los extremos aparece
un circuito completamente diferente. Es decir, la guia de onda rectangular con ranura se ve
afectada por la discontinuidad geométrica existente en la estructura. Por lo tanto, comenzaremos

por analizar el lado izquierdo (Yiln(x)) del circuito equivalente basado en linea de transmision:

L + Ltanh(yxl)
1 Yo Y
Yil’l(X) = YO (3.72)

1
Y_LC + Y—Otanh(yxl)
Pero si se toma en cuenta lo siguiente:

1
7. =—=0 (3.73)

c = YLC
Yx = 0x +jBx (3.74)
a
1== (3.75
= (375)
Asi llegamos a lo siguiente:
Ylo + %tanh ((ax +jByx) %) a
YL, () =Y, < ) =Y, coth <(0(X +iBy) E) (3.76)

1 PN}
7+t Y—Otanh ((ax +jB) 5
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Ahora comenzaremos por analizar el lado derecho (Y;,,(x)) del circuito equivalente basado en linea
de transmision:

Yi + Yitanh(yxl)
r _ 0 Lp.g.
Yin () = Yo——7 (3.77)
_YLD.G. + Y—Otanh(yxl)
Pero si se considera lo siguiente:
Yipe = 7 =G +jB" (3.78)
Lp.G.

Notar que G” es la conductancia gracias a la energia radiada expresada por la ecuacién (3.67) y jB’

es la capacitancia total que existe en la discontinuidad geométrica formulada por la ecuacién
(3.70).

a
1== (3.
> (3.79)
Obtenemos que:
1 1 a
—+ﬁtanh((a +ipB )_)
Yo G +jB X )
YhG) = Yo— ]1 — (3:80)
G +j8 + Y—Otanh ((O(X +iBx) E)
Y por otro lado, el valor de Y; es:
2m
y. = Bx 1_ X 1 1 1 ekl (g1 (3.81)
° Wb wpe b cpy Lo b Hob T

A continuacién se hace una comparacién de los diferentes métodos de cdlculo para obtener la
frecuencia de corte para el modo dominante de la guia de onda rectangular con ranura.

Tabla de comparacion de los diferentes métodos de cdlculo para obtener la frecuencia de corte
del modo dominante.

Frecuencia de corte para el modo dominante de la guia de onda rectangular con
Dimensiones internas de la guia de ranura [GHz]
onda rectangular con ranura (axb) y Usando el método de resonancia Usa{rdo un. foftware especic'llf'zado de
(d) [mm] simulacién electromagnética de
Gayed componentes de alta frecuencia
(165.1 x 82.55) y (1.5) 0.20524 0.20977
(109.22 x 54.61) y (1.5) 0.32139 0.323949
(72.14 x 34.04) y (1.5) 0.51925 0.532622
(47.55x 22.15) y (1.5) 0.82587 0.83321
(34.85x 15.80) y (1.5) 1.1791 1.1706
(28.50x 12.62) y (1.5) 1.4903 1.49274
(22.86 x 10.16) y (1.5) 1.9038 1.91069
(15.80 x 7.90) y (1.5) 2.7408 2.72333
(10.7x4.3) y (1.5) 4.6823 4.66776
(7.11 x 3.56) y (1.5) 6.8535 6.89914
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3.4 CUARTA APROXIMACION: GUIA DE ONDA H CON RANURA.

Retomando lo ya mencionado, lo que se propone es disefiar una antena reconfigurable basada en
el uso de una guia de onda H con ranura que permita reconfigurar el patrén de radiacién en forma
electrdnica. Se debe recordar que la guia de onda H con respecto a la guia de onda rectangular
mejora el maximo ancho de banda del modo dominante, ademds de poder disminuir la
impedancia de onda para este modo, lo cual resulta util para nuestra aplicacion.

Como los elementos del circuito equivalente correspondiente a la discontinuidad geométrica y la
cresta que estan presentes en la estructura de la guia H ya fueron obtenidos, ya podemos utilizar
el método de resonancia transversal que se ilustra en la Fig. 3.13.

0 a/2 a

=¥

(a-w)/2 af2 of2 (a-0)/2
YL | YL® |

b Yol, fx  jB Yo2, Px 4

b)

Fig.3.13-a) Guia de onda H con ranura y b) Circuito equivalente en lineas de transmision de la guia de onda H con
ranura lateral con sus dimensiones apropiadas.

En la Fig. 3.13 b), Yiln es la admitancia de entrada izquierda vista en x = a/2, Y, es la admitancia
de entrada derecha vista en x = a/2, B es la constante de propagacion en direccion x, Yy es la
admitancia caracteristica de la linea de transmisiéon con mayor altura, Yy, es la admitancia
caracteristica de la linea de transmisidon con menor altura, a es la longitud total de la linea que es
el equivalente al ancho de la guia de onda H, w es el ancho de la cresta de la guia de onda H, b es
la altura total de la guia de onda H con mayor tamafio, s es la altura de la guia de onda H con
menor tamafo, jB es la capacitancia correspondiente al cada cambio en la altura de la guia
rectangular, jB’ es la capacitancia total que existe en la discontinuidad geométrica y G es la
conductancia gracias a la energia radiada.

Si recordamos el método de resonancia transversal, lo primero que necesitamos establecer es lo
siguiente:

YE(x) + Y, (x) =0 (3.82)

Para el caso del circuito equivalente de lineas de transmisién de la Fig. 3.13, notamos que no
puede haber simplificacion como anteriormente se trabajé, debido a que en los extremos aparece
un circuito completamente diferente. Es decir, la guia de onda H con ranura se ve afectada por la
discontinuidad geométrica existente en la estructura. Por lo tanto, comenzaremos por analizar el

lado izquierdo (Yiln(x)) del circuito equivalente basado en linea de transmision.
Entonces para encontrar Yiln(x) podemos ir declarando variables que nos ayuden a ser mas facil
este proceso de andlisis. Y][ en el circuito equivalente basado en linea de transmision es:

1 1
m + Y—Lctanh(yxll)
1

1
T + mtanh(yxll)

Y = Yo, (3.83)
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Pero si se toma en cuenta lo siguiente:

1
ZLC = T = O (384)
C

Yx = ax +jBx (3.85) 94
a—w
L =~ (386)

Asi llegamos a lo siguiente:

1 1 . a—w
Y—01 + Y—Lctanh ((O(X + ]BX) T)

1

Yll, = Yo1
1 . a—w
Y—LC+Y—01tanh ((O(X +]BX) ) )

= Yy, coth <(ax +iByx) a—Tw> (3.87)

Usando la expresién aproximada para la susceptancia capacitiva normalizada que se encontrd
usando la representacién del cambio en la altura de la guia rectangular:

Y, = jB (3.88)

Ddénde:
B 2b u? 1/b\? s
—_— — — — 4 —— —u?)4 = — . .
oS L 1—1In(4u) + 3 +2(Ac) (1—-u%) ],u b<05 (3.89)

Entonces Yllqmer es:
Y. = Y1+ Y, (3.90)

Finalmente para Yiln(x) en el circuito equivalente basado en linea de transmision es:

Yloz + YlLtanh(yxlz)
Linter
Yiln(X) = Yoz 1 tl (3.91)
—Y]{ — + mtanh(yxlz)
Pero si se toma en cuenta lo siguiente:
w
l, == (3.92
, =5 (392)
Obtenemos que:
1 1 . w
Y_OZ + rtanh ((O(x + ]Bx) 7)
Y () = Yo, ——24 (3.93)

1 . w
e — + Y_Oztanh ((O(x + ]BX) 7)

Linter



Ahora comenzaremos por analizar el lado derecho (Y;,,(x)) del circuito equivalente basado en linea
de transmision. Entonces para encontrar Yj,, (x) podemos ir declarando variables que nos ayuden a
ser mas facil este proceso de analisis. Y] en el circuito equivalente basado en linea de transmision
es:

1

1
Y_01 + TD_(;_ tanh(yl;)
1

1
TM + m tanh (yxll)
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YL =Yy, (3.94)

Pero si se considera lo siguiente:

1 .
YLD.G. = m =G +jB (3.95)

Notar que G” es la conductancia gracias a la energia radiada expresada por la ecuacion (3.67) y jB’
es la capacitancia total que existe en la discontinuidad geométrica formulada por la ecuacién
(3.70).

ada—w
Ly ==—— (3.96)

Con lo cual se obtiene:

1 1 B 252
m +mtanh ((ax +]BX) 2 )

1 1 . a—w
W + mtanh (((XX + ]BX) T)

Y{ = Y01 (3.97)

Usando la expresién aproximada para la susceptancia capacitiva normalizada que se encontrd
usando la representacién del cambio en la altura de la guia rectangular:

Y, = jB (3.98)
Doénde:
B 2b u? 1/b\* s
—==~—|1—1n(4 — —(—) 1—u?)*, u=-<0.5 (3.99
o S L n(u)+3+2 7 (1 —-u?)*|,u 5 (3.99)

Entonces Y[, es:
Y, ... = YL +Y, (3.100)
Finalmente para Y, (x) en el circuito equivalente basado en linea de transmisién es:

1 1
+ T tanh(ygl,)

Yoz T YT
. Ltl (3.101)
v + Y, tanh(ygl,)

Yin () = Yo,

Linter



Pero si se toma en cuenta lo siguiente:

w
l; = (3.102)

Obtenemos que:

i + %tanh (ax + ]BX) 2
Yoz ' YL, 2
Y5 () = Y, inter (3.103)
- +Ltanh((oc +iBx) 9)
YEinter YOZ h P 2
Y por otro lado, el valor de Yy; y Yp2 son:
By 1 2m 1 1 1 1 1
- € €
Y, =2 - A~ S _ VPl % D g0y
WHo b  wpg b cpe b Lo b Ho b
By 1 2m 1 1 1 1 1
- € €
YOZ — X —_ = A _= _= 0 IJ'O - = —0 - (3105)
WHyp S WHe S Clp S o S Ho S

A continuacién se hace una comparacién de los diferentes métodos de cdlculo para obtener la
frecuencia de corte para el modo dominante de la guia de onda rectangular con ranura.

Tabla de comparacion de los diferentes métodos de cdlculo para obtener la frecuencia de corte
del modo dominante.

Frecuencia de corte para el modo dominante de la guia de onda H [GHz]
Dimensiones internas de la guia de 5T
onda H (axb), (wxs) y (d) qu m] Usando el método de resonancia Usa{rdo un foftware = ecn:ﬂ{zado de
trasversal simulacion electromagnética c{e
componentes de alta frecuencia
(65.79 x 30.61), (16.46 x 13.00) y (0.75) 0.56461 0.564294
(37.59x 17.48), (9.398 x 7.471) y (0.75) 1.0373 1.01439
(27.69 x 12.85), (6.91 x 5.46) y (0.75) 1.4405 1.41867
(26.04 x 12.06), (6.5 x 4.85) y (0.75) 1.5468 1.5124
(19.10 x 8.20), (4.78 x 1.60) y (0.75) 2.0895 2.05032
(19.81 x 9.398), (5.08 x 3.048) y (0.75) 2.0372 2.00092
(18.29x 8.13), (4.39x2.57) y (0.75) 2.2776 2.23808
(17.55 x 8.15), (4.39 x 3.45) y (0.75) 2.3825 2.33412
(11.96 x 5.56), (2.997 x 2.362) y (0.75) 3.6099 3.53891
(10x5), (2.5 x 2) y (0.75) 4.2606 4.16404
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3.5 QUINTA APROXIMACION: GUIA DE ONDA H CON CAPACITORES.

Prosiguiendo con lo que anteriormente se establecid, lo que se propone es disefar una antena
reconfigurable basada en el uso de una guia de onda H con ranura que permita reconfigurar el
patréon de radiaciéon en forma electrénica. Esta antena que se propone, permitiria variar la
velocidad de fase de la onda electromagnética a través del uso de los conmutadores electrénicos
como los conmutadores MEMS, los diodos PIN o los diodos Varactor. Al cambiar la velocidad de
fase de la onda electromagnética de dicha antena se cambia la posicion angular del l6bulo
principal. Pero antes de realizar el analisis de esta antena, llevaremos primero acabo el estudio de
una guia de onda H sin ranura cargada de capacitancias colocadas periédicamente.

Se viene estableciendo que las guias de onda y lineas de transmisién cargadas en intervalos
periddicos con obstdculos idénticos son conocidas como estructuras periddicas [14] y [15]. El
interés en las estructuras de las guias de onda de este tipo surge del hecho de que presentan dos
propiedades basicas:

1. Caracteristicas de paso banday supresor de banda.

2. Capacidad de soportar la propagacion de ondas lentas (la velocidad de fase es menor que la
velocidad de la luz).

La caracteristica de paso banda y supresor de banda se debe a la presencia de bandas de
frecuencia en las cuales la onda se propaga sin atenuacion (a excepcion de las perdidas debidas al
conductor), y por otro lado existen bandas de frecuencia en las que la onda es reflejada y no se
propaga. El primer caso es llamado paso banda y el segundo es referido como supresor de banda.
La propiedad paso banda y supresor de banda es de mucho interés para aspectos de filtrado en
frecuencia.

La habilidad de muchas estructuras periddicas para soportar una onda que tiene una velocidad de
fase menor que la de la luz es de suma importancia para circuitos de TWT.

Estas dos propiedades basicas se pueden hallar en aplicaciones como el TWT, desplazamiento de
fase, y antenas.

Para introducir un nimero de conceptos basicos, métodos de analisis, y tipicas propiedades de
estructuras periddicas, nosotros debemos considerar un simple ejemplo de una linea de
transmisién cargada capacitivamente. Para una linea de transmisién sin discontinuidades
geométricas la velocidad de fase esta dada por:

1
v, =— (3.106)
VIC

Donde v, es la velocidad de fase de una linea de transmision sin discontinuidades geométricas, L
es la inductancia por unidad de longitud y C es la capacitancia por unidad de longitud. Esta
ecuacion pertenece al caso de una linea de transmisién sin perdidas.
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Una reduccién significante en la velocidad de fase puede ser alcanzada en una linea sin
discontinuidades geométricas solo por incrementar C. Este método tiene la gran desventaja de
gue las dimensiones de la seccion transversa de la linea deben ademads ser reducidas para evitar la
propagacion de modos no deseados (deja de trabajar en régimen unimodal). Sin embargo, si se
remueve la restriccion de que la linea deberia de ser sin discontinuidades geométricas, se puede
lograr un incremento efectivo en la capacitancia por unidad de longitud. Es decir, se puede anadir
capacitancia en intervalos periddicos sin afectar el valor de L. Si el espaciado entre la adicién de
capacitores es pequeio comparado con la longitud de onda, esta puede ser vista como una linea
qgue podrd aparentar ser eléctricamente lisa, con una velocidad de fase:

1
v = —C (3.107)
Lo
(c+2)L
Donde v, es la velocidad de fase de una estructura periddica, L es la inductancia por unidad de

longitud, C es la capacitancia por unidad de longitud, Cy /7 es la cantidad de capacitancia afiadida
por unidad de longitud (un capacitor C, afiadido en intervalos r).

En una estructura periddica los elementos de carga son formados como discontinuidades
geométricas en la linea, pero en algunos casos estos pueden ser modelados como reactancias a
través de una linea de trasmisién como se muestra en la Fig.3.14.

Y n Y n+1
e -
| | L+ L+ | |
jb Jjb Jjb V., b \V,aer | Jb Jb .« .
| | | = | = | |
z / & -tV ) — t—
s Unidad de celda N

Fig.3.14- £/ circuito equivalente de una linea de transmision periddicamente cargada. La linea no cargada tiene la
impedancia caracteristica Zo y la constante de propagacion k.

Cada celda unitaria de esta linea consiste de una longitud r de la linea de transmisién con
susceptancia conectada a través de centro de la linea; la susceptancia b es normalizada. En la
Fig.3.14 se ilustra la relacidn voltaje y corriente en la entrada y salida de la enésima seccién en la
conexién de cascada de longitud infinita.

De manera similar, a partir de la ecuacién de impedancia caracteristica para una linea de
transmision sin pérdidas:

L
Zy= |= (3.108
0= |7 .108)

Donde L es la inductancia por unidad de longitud, C es la capacitancia por unidad de longitud y Z,
es laimpedancia caracteristica para una linea de transmision sin perdidas. Podemos encontrar que
la impedancia caracteristica para una estructura periddica es:

L
c+22
Donde Cy /7 es la cantidad de capacitancia afiadida por unidad de longitud para una estructura
periddica como la que se muestra en la Fig.3.14.
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Por otro lado la estructura periédica tiene un limite de frecuencia superior debido a la reflexién de
Bragg ocurrida en la frecuencia de Bragg, f5. Esto sucede cuando ocurre una maxima reflexion de
la onda electromagnética debida a la estructura de periodo r.

Como primera aproximacion se realizara el cdlculo de la frecuencia de Bragg para una linea de
transmisién sin perdidas, cuyo circuito equivalente se muestra en la Fig.3.15.

In-i In

Y T°IT"T T T

—

Fig.3.15- £/ circuito equivalente LC de una linea de transmision sin pérdidas.

Lo que se hace es analizar la enésima unidad de celda de longitud r. De aqui podemos deducir que
para el voltaje de salida de la enésima unidad de celda es:

Vier =V, 7Y (3.110)
También deducimos que la corriente de salida de la enésima unidad de celda es:
Inty =1, e™¥" (3.111)
Para el caso del inductor de esta enésima unidad de celda es:
V, (e7Y" —1) = —jwL I, (3.112)
Para el caso de la capacitancia de esta enésima unidad de celda es:
I, (7" —1) = —jwC Vypq = —jwC V, eV (3.113)

Se debe resaltar el hecho de que las ecuaciones (3.112) y (3.113) son las ecuaciones generales de
la linea de trasmisidn sin perdidas que son conocidas como ecuaciones del telégrafo para el caso
sin perdidas.

Igualado I, /V,, de los casos del inductor y capacitancia obtenemos:

(—jwL)(=jwCe™"") —w?LC

e —1= 1 T @ - D) = —w2LC=e V" + eV —2 (3.114)
Si recordamos que:
e*+e™*
cosh(x) = — (3.115)
Tenemos que:
2LC
cosh(yr) =1 - (3.116)

2
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wiLC

e De aqui es importante decir que cuando |1— . |< 1, corresponde al caso dey=jgya=0, es
decir, la onda se propaga a lo largo de la guia, esto es:

2

cosh(jBr) = cos(Br) =1 — ad (3.117 a)

e Por otro lado cuando se tiene 1 —¥> 1, corresponde al caso dey =a y g =0, es decir, la onda
no se propaga, esto es:

2

C
cosh(ar) =1-— >1 (3.117 b)

« Yfinalmente, cuando se tiene 1 - “2¢ < _1, corresponde al caso dey = « + jx, es decir, la onda no

2

se propaga es reflejada de regreso a lo largo de la guia en 180° hacia la direccién original de
propagacion, asi que:

2LC
<-1 (3117 ¢)

cosh(yr) = cosh(jm + ar) = —cosh(ar) =1 —

Entonces, la condicién de Bragg para el caso de reflexion de 180° puede ser obtenida de la
ecuacion (3.117 a):
w? LC 4 2
cos(m) =1— >~ - w2 > wy =\/T_C (3.118)
Donde L es la inductancia de la linea sin perdidas, C es la capacitancia de la linea sin perdidas y wg
es la frecuencia de Bragg.

De manera similar al desarrollo anterior podemos calcular la frecuencia de Bragg para la
estructura periddica de la Fig.3.14. En este caso se toma la enésima unidad de celda de longitud r
como referencia para el analisis.

2 1

VBTG C T ) fBzw P (c+ﬂ)
T

Donde r es la distancia de separacidén entre los componentes discretos, C, es el valor de la
capacitancia de un componente discreto. En la Fig.3.16 se ilustra el circuito equivdlete de la
estructura periddica.

(3.119)

O —0

Fig.3.16- £/ circuito equivalente de una estructura periddica.
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Una vez estudiado lo que es una estructura periddica cargada periddicamente de capacitancia, ya

podemos utilizar el método de resonancia transversal que se ilustra en la Fig. 3.17.
0 af2 a

fa-w)/2 a2 a2 (a-w)/2
! YL | YEG |

T Je——T

b Yol, fx jB Yoz, fix, s Yo2, Px, s j8  Yol, PBx

_MH_
a) b)

Fig.3.17-a) Guia de onda H con capacitores y b) Circuito equivalente en lineas de transmision de la guia de onda H
cargada periddicamente de capacitores con sus dimensiones apropiadas.

X

En la Fig. 3.17 b), Y}, es la admitancia de entrada izquierda vista en x = a/2, Y5, es la admitancia
de entrada derecha vista en x = a/2, B es la constante de propagacion en direccion x, Yo es la
admitancia caracteristica de la linea de transmisiéon con mayor altura, Yy, es la admitancia
caracteristica de la linea de transmisidon con menor altura, a es la longitud total de la linea que es
el equivalente al ancho de la guia de onda H, w es el ancho de la cresta de la guia de onda H, b es
la altura total de la guia de onda H con mayor tamafio, s es la altura de la guia de onda H con
menor tamafo, jB es la capacitancia correspondiente al cada cambio en la altura de la guia
rectangular y C, /7 es la cantidad de capacitancia afiadida por unidad de longitud de la estructura
periddica.

Si recordamos el método de resonancia transversal, lo primero que necesitamos establecer es lo
siguiente:

Y (%) + Y (x) =0 (3.120)

Como este método se basa en un circuito equivalente de lineas de transmisidn, para el caso de la
guia de onda H cargada periédicamente de capacitores tenemos que su circuito equivalente es el
gue se muestra en la figura anterior. De dicho circuito equivalente podemos concluir lo siguiente:

C
YR =YhG) © YR = ap=iyr (121)
Entonces para encontrar Yiln(x) podemos ir declarando variables que nos ayuden a ser mas facil
este proceso de analisis.

+ Ycap; Y.

Y-l
INSIN CAP PERIOD

Y] en el circuito equivalente basado en linea de transmision es:
1 1
% + Y—Ltanh(yxll)

1 1
v + mtanh(yxll)

Y. =Yy, (3.122)

Pero si se toma en cuenta lo siguiente:
1
Z,=—=0 (3.123
L= =0 (3123)

L
Yx = iBx (3.124)
a—w
l, = T (3.125)

Obtenemos:
1 1 a—w
v— + g tanh (jB
Y, Y, x 2 a—w
¥ = Yo, 22—t = Yo, coth j, T) (3.126)

1 ., A— W
Y—L+mtamh(][3X > )
Usando la expresién aproximada para la susceptancia capacitiva normalizada que se encontrd

usando la representacién del cambio en la altura de la guia rectangular:
Y, = jB (3.127)
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Dénde:

el (4 )+u2+1(b)2(1 2)4| u =2 <05 (3.128)
Yor A o 3 2\4 wrpu=y ' .
Entonces Yﬁinter es:
YL =Yl +7Y, (3.129)
l .
Pero para YinSIN CAP PERIOD . )
v+ g tanh(yxlz)
1 YOZ YLinter
Yingin cap periop = Y02 1 1 (3.130)
T +v—tanh(y,l,)
Linter YOZ

Pero si se considera lo siguiente:
w
== (3.131)

El resultado que obtenemos es:

1 1 W
Y_oz + o tanh (] By 7)
1 — Linter
Yinsm CAP PERIOD Yoz 1 f W (; © (3.132)
_Y[l, + Y—Oztan (] By 7)

inter
Finalmente lo que se obtiene para Yiln(x) en el circuito equivalente basado en linea de transmisién
es:

1 1 . W
v +or—tanh (B, 5)
Yl _ Yl Y =Y 02 YLinter . ~0 1
in(X) — TingIN CAP PERIOD + cap — 02 1 + 1 tanh (B (1)) + ] z (3 33)
Y]linter YOZ " P 2

Y por otro lado, el valor de Yy; y Yp2 son:

Yo, = B lzT _=il="€°u°1= 21(3_134)
WHe b wpg b cpe b Ho b Ho b
2m
y,= 1 T 1 11 ekl ol g,
WS ®Hy S CHpS  Hg S [Hp S

A continuacién se hace una comparacién de los diferentes métodos de calculo para obtener la
frecuencia de corte para el modo dominante de la guia de onda H cargada periédicamente con
capacitores.

Tabla de comparacion de los diferentes métodos de cdlculo para obtener la frecuencia de corte
del modo dominante.

Frecuencia de corte para el modo dominante de la guia de onda H cargada

Dimensiones internas de la guia de

periéodicamente con capacitores [GHz]

onda H (axb), (wxs) [mm] y Usando el método de resonancia Usa{rdo un. foftware especi?I{'zado de
(Co[pF]/r[mm]) simulacion electromagnética de
trasversal ;
componentes de alta frecuencia
(65.79x30.61), (16.46x13.00) y (0.124/5) 1.0667 1.064
(37.59x17.48), (9.398 x 7.471) y (0.124/5) 1.8688 1.865
(27.69x12.85), (6.91x5.46) y (0.124/5) 2.5365 2.539
(26.04x12.06), (6.5x4.85) y (0.124/5) 2.6779 2.67
(19.10x8.20), (4.78x1.60) y (0.124/5) 3.2473 3.243
(19.81x9.398), (5.08x3.048) y (0.124/5) 3.3765 3.377
(18.29x8.13), (4.39x2.57) y (0.124/5) 3.7135 3.711
(17.55x8.15), (4.39x3.45) y (0.124/5) 3.9993 3.99
(11.96x5.56), (2.997x2.362) y (0.124/5) 5.8695 5.87
(7.32x3.40), (1.829x1.448) y (0.124/5) 9.5957 9.5936
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3.6 SEXTA APROXIMACION: GUIA DE ONDA H CON RANURA Y CARGADA PERIODICAMENTE
DE CAPACITORES.

Dando continuidad a la idea que se ha venido estableciendo, lo que se propone es disefiar una
antena reconfigurable basada en el uso de una guia de onda H con ranura que permita
reconfigurar el patréon de radiacién en forma electrénica. Dicha antena que se propone, permitiria
variar la velocidad de fase de la onda electromagnética a través del uso de los conmutadores
electréonicos como los conmutadores MEMS, los diodos PIN o los diodos Varactor. En esta
aproximacion realizaremos el andlisis de esta antena.

Una vez analizado los elementos del circuito equivalente correspondiente a la discontinuidad
geométrica, la cresta y la carga de capacitores colocados periddicamente a lo largo de la
estructura de la guia H con ranura, ya podemos utilizar el método de resonancia transversal que se
ilustra en la Fig. 3.18.

0 of2 a
(o-@)/2 o2 a2 (a-e)/2
| YL | YEM |

=¥

b Yol, px 8 Yo2, fx,s Yoz, P, s j8  Yol, fix j8'

a)

J)

Fig.3.18-a) Guia de onda H con ranura y cargada periodicamente de capacitores y b) Circuito equivalente en lineas de
transmision de la guia de onda H con ranura y cargada periddicamente de capacitores con sus dimensiones apropiadas.

En la Fig. 3.18 b), Yiln es la admitancia de entrada izquierda vista en x = a/2, Y, es la admitancia
de entrada derecha vista en x = a/2, B es la constante de propagacion en direccion x, Yy es la
admitancia caracteristica de la linea de transmisiéon con mayor altura, Yy, es la admitancia
caracteristica de la linea de transmisidon con menor altura, a es la longitud total de la linea que es
el equivalente al ancho de la guia de onda H, w es el ancho de la cresta de la guia de onda H, b es
la altura total de la guia de onda H con mayor tamafio, s es la altura de la guia de onda H con
menor tamano, jB es la capacitancia correspondiente al cada cambio en la altura de la guia
rectangular, jB" es la capacitancia total que existe en la discontinuidad geométrica, G’ es la
conductancia gracias a la energia radiada y C, /7 es la cantidad de capacitancia afiadida por unidad
de longitud de la estructura periddica.

Si recordamos el método de resonancia transversal, lo primero que necesitamos establecer es lo
siguiente:

Y5 (%) + YL, () = 0 (3.136)

Para el caso del circuito equivalente de lineas de transmisién de la Fig. 3.18, notamos que no
puede haber simplificacion como anteriormente se trabajé, debido a que en los extremos aparece
un circuito completamente diferente. Es decir, la guia de onda H con ranura y cargada
periédicamente de capacitores se ve afectada por la discontinuidad geométrica existente en la
estructura. Por lo tanto, comenzaremos por analizar el lado izquierdo (Yiln(x)) del circuito
equivalente basado en linea de transmision.
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Entonces para encontrar Yiln(x) podemos ir declarando variables que nos ayuden a ser mas facil
este proceso de andlisis. Yﬁ en el circuito equivalente basado en linea de transmisién es:

1 1

m + Y—Lctanh(yxll)
1 1

Y_Lc + mtanh(yxll)

Y] = Yo, (3.137)

Pero si se toma en cuenta lo siguiente:
1
Lyc=5—=0 (3.138)
Y.
Yx = 0y +jBx (3.139)

a—w
L =—— (3.140)

Asi llegamos a lo siguiente:
1 1 oy a—®
Y_O1+Y_Lctanh((ax +jBy) T) | e
1 1 a— oy = Yorcoth{ (o +jB) ——) (3.141)
i+ gy tonh (o 180 25)

Yﬁ = Yo1

C

Usando la expresién aproximada para la susceptancia capacitiva normalizada que se encontrd
usando la representaciéon del cambio en la altura de la guia rectangular:

Y, = jB (3.142)

Ddnde:

5.2 [1 ) + +1(3)2 (1- u2)4] =2 <05 (3.143)

You ¢ 3 2\4 b
Entonces Yllqmer es:

Y. = YL 4Y, (3.144)
en el circuito equivalente basado en linea de transmision es:
1 1

1
Pero para Yinsm CAP PERIOD

7o+ Yl—tanh(yxlz)
y! _ Yy, o inter (3.145)
ingin capPERIOD — 02 1 + 1 tanh(y.,) :
o p— v — tan
Y]{inter YOZ yx ’

Pero si se toma en cuenta lo siguiente:
w
I, = 2 (3.146)

Obtenemos que:

Yioz + o 1_tanh ((ax + jBx) %)
1 — Linter
Yinsm CAP PERIOD Yo2 1 1 . o (3.147)
I + Y—Oztanh ((ax +jBy) >

Linter
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Finalmente lo que se obtiene para Yiln(x) en el circuito equivalente basado en linea de transmision
es:

1 1 . w
Yoy + —Yi tanh ((ozX +jBy) 7) c
1 — vl _ inter . -0
Yin(x) = YinSIN cappEriop T Ycap = Yo, 1 1e b _ ® + ]ﬂ (3.148)
3 Y ((ax B 7)
inter

Ahora comenzaremos por analizar el lado derecho (Y;,,(x)) del circuito equivalente basado en linea
de transmision. Entonces para encontrar Y;,, (x) podemos ir declarando variables que nos ayuden a
ser mas facil este proceso de analisis. Y] en el circuito equivalente basado en linea de transmisién
es:

A + YLtanh(yxll)
o Ing (3.149)

1
rlm + m tanh(y,l;)

Pero si se considera lo siguiente:
1 4 - 4
Yipe = 7= G +jB” (3.150)
Lp.G.

Notar que G” es la conductancia gracias a la energia radiada expresada por la ecuacion (3.67) y jB’
es la capacitancia total que existe en la discontinuidad geométrica formulada por la ecuacién
(3.70).

l, = # (3.151)

Con lo cual se obtiene:

1 1 i) 252
m -|- mtanh ((ax + ]BX) 2 )

1 1 . a—w
W + mtanh ((ax + ]BX) T)

Y{ = YOl (3.152)

Usando la expresién aproximada para la susceptancia capacitiva normalizada que se encontrd
usando la representacién del cambio en la altura de la guia rectangular:

Y, = jB (3.153)

Ddénde:

B 2b u? 1/b\? s

—=—|1—1n(4 - —(—) 1—u?)*,u=-<05 (3.154
o L n(u)+3+2 o (1 —u?)*|,u 5 ( )
Entonces Y[, es:

YT =YI+Y, (3.155)

Linter
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Pero para Yin  \ cap periop €N € Circuito equivalente basado en linea de transmision es:

1 1
Y%, + YLr—tanh(yXlz)
— inter
Yil;ISIN CAP PERIOD Yo2 1 1 vl (3.156)
YEinter " Y_Oztan (YX 2)

Pero si se toma en cuenta lo siguiente:
W 106
l, = el (3.157)

Obtenemos que:

YLoz + —Yfl tanh ((o(X +jBy) %)
— inter
Yil;lsm CAP PERIOD Yo2 1 1e - _ o (3.158)
Einter " mtan ((ax * ]BX) 7)

Finalmente lo que se obtiene para Y{,,(x) en el circuito equivalente basado en linea de transmision
es:

YLoz-l__Yf.l tanh ((ax +jBx) %) .
Y100 = Y car pemion + Yeap = Yoo — 1" —oy iz, (3159)
m +mtanh ((ax +jBx) 7)
Y por otro lado, el valor de Yy; y Yp2 son:
2m
Y=o L 1Ll kel el
Wb wpe b cpy Lo b Ho b
2w
Y=ol A1 12 _JRkl_ Wl g,
WHyp S WHe S Clp S o S Ho S

A continuacién se hace una comparacion de los diferentes métodos de célculo para obtener la
frecuencia de corte para el modo dominante de la guia de onda H con ranura y cargada
periddicamente con capacitores.

Tabla de comparacion de los diferentes métodos de cdlculo para obtener la frecuencia de corte
del modo dominante.

Frecuencia de corte para el modo dominante de la guia de onda H con
ranura y cargada periédicamente con capacitores [GHz]
Dimensiones internas de la guia de onda H - ) T e o e R T P ED
(axb), (wxs) [mm], (d) [mm]y (Co[pF]/r[mm]) Usando el método de resonancia e R T A A 1
trasversal .
componentes de alta frecuencia
(65.79 x 30.61), (16.46 x 13.00), (0.75) y (0.124/5) 0.50631 0.497498
(37.59x 17.48), (9.398 x 7.471), (0.75) y (0.124/5) 0.91631 0.907498
(27.69 x 12.85), (6.91 x 5.46), (0.75) y (0.124/5) 1.2685 1.2448
(26.04 x 12.06), (6.5 x 4.85), (0.75) y (0.124/5) 1.3537 1.33
(19.10 x 8.20), (4.78 x 1.60), (0.75) y (0.124/5) 1.8357 1.812
(19.81 x 9.398), (5.08 x 3.048), (0.75) y (0.124/5) 1.7797 1.7771
(18.29 x 8.13), (4.39 x 2.57), (0.75) y (0.124/5) 1.9778 1.9752
(17.55 x 8.15), (4.39 x 3.45), (0.75) y (0.124/5) 2.0596 2.057
(11.96 x 5.56), (2.997 x 2.362), (0.75) y (0.124/5) 3.0995 3.088
(10x5), (2.5 x2), (0.75) y (0.124/5) 3.6339 3.6254




3.7 CONCLUSIONES.

10.

11.

12.

13.

El método de resonancia transversal permite encontrar la constante de propagacién
(constante de atenuacién y constante de fase), la frecuencia de corte, entre otros pardmetros
de interés.

Dicho método emplea un modelo de lineas de transmisidn de la seccion transversal de la guia
de onda.

Para poder usar este método, los campos de la estructura deben satisfacer la ecuacién de
onda trasversal.

Este método establece que en cualquier punto en la linea, la suma de impedancias de entrada
se ve mirando hacia ambos lados debe ser cero.

El método de resonancia transversal tiene la ventaja de que el tiempo de simulacién es de 30
segundos aproximadamente mientras que el tiempo de simulacién de un software
especializado es de 6 horas aproximadamente.

El porcentaje de error de cdlculo de la frecuencia de corte del método de resonancia
transversal con respecto al del software especializado es de 2.32%.

En dicho método, una discontinuidad geométrica de una guia de onda es representada a
través del uso de algun elemento pasivo de circuito.

Una guia de onda H tiene un mayor ancho de banda y menor impedancia de onda para el
modo dominante que la guia de onda rectangular.

Una antena basada en una guia de onda rectangular con ranura es conocida como antena de
onda progresiva.

Este tipo de antenas producen Idbulos principales con alta directividad con un bajo nivel en los
I6bulos laterales.

Dicho tipo de antenas radian energia hacia el exterior en forma continua o periédicamente a lo
largo de la longitud de la estructura.

Una estructura periddica es aquella linea de transmisién cargada en intervalos periddicos con
obstaculos idénticos.

Este tipo de estructura tiene un limite de frecuencia superior debido a la reflexién de Bragg
ocurrida en la frecuencia de Bragg f5.
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Capitulo 4

ANTENA RECONFIGURABLE.

Como se ha visto, las antenas que pueden cambiar intencionalmente la distribucién de sus campos
electromagnéticos, dando lugar a cambios reversibles en las propiedades de radiacién se dice que son
reconfigurables. Estas antenas reconfigurables permiten adaptar su comportamiento a las necesidades
cambiantes del sistema o de las condiciones ambientales, mejorando o eliminando estas restricciones y
proporcionando niveles adicionales de funcionalidad de cualquier sistema.

Con base a la teoria planteada en los capitulos previos se pretende disefiar una antena reconfigurable
basada en el uso de una guia de onda H con ranura y cargada periddicamente de conmutadores MEMS
o diodos PIN o diodos Varactor que permitan cambiar el patron de radiacién. Para ello es necesario
saber cdmo se modificara el patrén de radiacion de dicha antena.

4.1 PATRON DE RADIACION RECONFIGURABLE.

Es necesario recordar que las antenas que son capaces de cambiar algin aspecto de su
comportamiento de radiacién, manteniendo la frecuencia de operacion y el tipo de polarizacién se
pueden llamar antenas reconfigurables de patrén de radiacion.

En base a la teoria de los sistemas radiadores lineales explicada en el Capitulo 2, lo que se propone es
disefar una antena reconfigurable basada en el uso de una guia de onda H con ranura que permita
reconfigurar el patrén de radiacion en forma electrdnica. Esta antena que se propone, se basa en una
estructura cargada periddicamente de conmutadores MEMS o diodos PIN o diodos Varactor que
permitiria variar la velocidad de fase de la onda electromagnética. Al cambiar la velocidad de fase de la
onda electromagnética de excitacidn de dicha antena se cambia la posicion angular del I6bulo principal.
Esto se puede ver matematicamente como:

6y = cos™! (;—p) (1100) (4.1)

En donde, 8, es la posicidn angular del I6bulo principal. Si observamos la formula anterior notaremos
que si variamos vy, estaremos variando 8,. Por otro lado, es necesario recordar que la expresion para
calcular la velocidad de fase para una guia de onda es:

" _w_ w _ c i(4
p :B \/kz—kcz 1_(f_c)2\/€_r .
fo

En donde, v, es la velocidad de fase, c es la velocidad de la luz, f; es la frecuencia de corte de la antena
basada en una guia de onda rectangular con ranura, f, frecuencia de operacion y &, es la constante
dieléctrica. De la ecuacion (4.2) notamos que la velocidad de fase puede ser cambiada por:

1. Variar la frecuencia de operacién, f,. —En este caso se puede cambiar la posicién del I6bulo
principal 8, de la guia de onda con ranura con solo variar la frecuencia de operacién del modo
dominante que se propaga en la guia.

2. Variar la frecuencia de corte, f,.-En este caso se puede cambiar la posicion del Idbulo principal 8,
de la guia de onda con ranura con solo variar la frecuencia de corte en forma electrénica a través
del uso de una estructura cargada periédicamente de conmutadores MEMS o diodos PIN o diodos
Varactor.

3. Variar la constante dieléctrica, €,.-En este caso se puede cambiar la posicidn del I6bulo principal 8,
de la guia de onda con ranura con solo variar el medio eléctrico en el que se propaga la onda.
Cuando usamos una estructura cargada periédicamente de conmutadores MEMS o diodos PIN o
diodos Varactor para cambiar la posicidn del I6bulo principal 6ya través de variar la frecuencia de
corte, implicitamente,también variamos el relleno de la guia de onda.

2)
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Antes de realizar un andlisis de la antena propuesta, llevaremos primero acabo la simulacién del

patrén de radiacién para el caso de la guia de onda rectangular con ranura.

Circuito equivalente en lineas de transmision de la guia de onda rectangular con ranura que se muestra
en la Fig. 3.12.

0 Yi, (0 Yin )

-

IES

Parémetro: Valor:
a= 15.80 [mm]
b= 7.90 [mm] b
d= 1.5 [mm]
f.= 2.7408 [GHz]

La posicion angular del I6bulo principal 6, del patrén de radiacion para el modo dominante [°]

Gleciencidleeloreiacicnlichz] , . Usando un software especializado de simulacién
Usando el método de resonancia trasversal s .
electromagnética de componentes de alta frecuencia
2.75 85.3032 76
3.0 66.0061 64
3.25 57.4916 58
3.5 51.5431 52
3.75 46.9594 48
4.0 43.2507 45
4.25 40.1571 42
4.5 37.5215 39
4.75 35.2400 37
5.0 33.2404 35
5.25 31.4699 34
5.5 29.8890 32
5.75 28.4672 31
6.0 27.1802 30

A continuacién realizaremos la simulacion del patrén de radiacidon para el caso de la guia de onda

H con ranura.

0 a/2 a_
X
Pardmetro: Valor: (oe-0)/2 a2 a2 (a-0)/2
e [we
a= 9.0562 [mm]
b= 10.16 [mm] it i
w= 1 [mm] b g j8  Yol, fix jB <J G
s= 1 [mm]
d= 0.75 [mm]
fo = 2.9332 [GHz]

Circuito equivalente en lineas de transmision de la guia de onda H con ranura que se muestra en la Fig.3.13.

La posicion angular del I6bulo principal 6, del patrén de radiacion para el modo dominante [°]

Frecuencia de operacién [GHz] Usando el método de r ia Usando un software especializado de simulacion electromagnética de
trasversal componentes de alta frecuencia
3.0 77.8907 68
3.25 64.4937 61
3.5 56.9369 55
3.75 51.4624 50
4.0 47.1648 46
4.25 43.6440 42
4.5 40.6799 39
4.75 38.1357 37
5.0 35.9196 35
5.25 33.9669 33
5.5 32.2299 31
5.75 30.6725 30
6.0 29.2666 29
6.25 27.9901 27
6.5 26.8251 26
6.75 25.7570 25
7.0 24.7737 24
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A continuacion se analiza con mas detalle los resultados de la tabla de la posicion angular del
I6bulo principal 8, del patréon de radiacion de la guia de onda H con ranura. En la Fig. 4.1 se
muestra cdmo se puede cambiar la posicidn angular del I6bulo principal 6, del patrén de radiacién
de la guia de onda H con ranura con solo estar variando la frecuencia del modo dominante que se
propaga en la guia.

100
(o]
2 I
0 80 Usando el método
g = \ de resonancia
c
E5 60 trasversal
N
T o
gg 40 \
o5 \ = = = Usando un software
8 20 especializado de
o simulacién
- electromagnética de
0 componentes de alta
0 5 10 frecuencia
Frecuencia [GHz]

Fig.4.1-Grafica de frecuencia contra la posicion angular del I6bulo principal del patron de radiacion de la guia de onda
H con ranura.
Si se recuerda que de acuerdo con el teorema de la multiplicacidn el campo electromagnético de

la zona lejana para un sistema radiador lineal se puede representar en forma de producto:
—jkR
ER,6,0) = AF:(6,0)f2(6,9) 7 (4.3)

Donde 4 es un factor de amplitud dependiente de la potencia suministrada a la antena, F, (6, ¢) es
la caracteristica compleja vectorial del elemento que determina la polarizaciéon de radiacién, y
fz(6,9) es un factor complejo escalar de direccionalidad del sistema de radiadores isétropos. De
aqui es necesario recordar que el factor del elemento F,(6, ¢) juega un papel importante en este
tipo de antena que es comunmente llamada antena ranurada. Este tipo de antena puede
modelarse a través de un dipolo magnético, esto porque la corriente magnética de estas antenas
no es otra cosa que la diferencia de potencial entre los bordes de la ranura. Es por ello que el
estudio del campo electromagnético del dipolo magnético tiene gran importancia para el analisis
de las antenas ranuradas. Es necesario recordar que la antena dipolo magnético y dipolo eléctrico
son estructuras duales que producen patrones de campo idénticos pero donde se han
intercambiado los roles de Ey H. En la Fig. 4.2 se muestran los campos de radiacién del dipolo
magnético de 1/2y el dipolo eléctrico de 1/2.

a)

Fig.4.2-Campos de radiacion del: a) Dipolo magnético de /2 y b) Dipolo eléctrico de 2/2.
Entonces, como la antena se puede modelar como un dipolo magnético implica el hecho de no se
puede radiar en la direccidon endfire (6, = 0). Resulta conveniente recordar que la funcién de
configuracion en el plano H de un dipolo magnético en la zona de radiacion es F(6) = sen(6), la cual
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forma parte del factor del elemento F, (8, ¢). Por otro lado, el Iébulo principal no puede ser
escaneado demasiado cerca de la direccién endfire (8, = 0) para una guia de onda rellena de aire
ya que esto requiere operar a frecuencias muy por encima de la frecuencia de corte, en donde los
modos de orden superior pueden propagarse. Asi mismo, es necesario decir que para este tipo de
antena que la posicidn angular del Iébulo principal no puede ser escaneada demasiado cerca a la
direccién broadside (8, = /2), ya que esta corresponde a la frecuencia de corte de la guia de onda.
Todas estas propiedades del factor del elemento F,(6,9) no permiten obtener un completo
escaneo de la posicién angular del I6bulo principal 6, del patrén de radiacién de la guia de onda H
con ranura. Sin embargo es posible lograr un buen rango de reconfiguracién de la posicion del
I6bulo principal 8, antes de que se empiece a propagar el modo superior.

Ahora realizaremos un andlisis de la antena propuesta. En este caso realizaremos la simulaciéon del
patrén de radiacion para el caso de la guia de onda H con ranura y cargada periddicamente de
capacitores.

Como antes se menciond cuando usamos una estructura cargada periédicamente de
conmutadores MEMS o diodos PIN o diodos Varactor para cambiar la posicién del I6bulo principal
0, a través de variar la frecuencia de corte, implicitamente, también variamos el relleno de la guia
de onda. Es por ello que una aproximacidn para calcular la constante dieléctrica de la guia es
usando:

1 ~ ffcan cap period
VEr fc sin cap period

Donde ¢, es la constante dieléctrica de la guia de onda con ranura y cargada periddicamente de
CaPACitores, f. ., .pperioa €S 12 frecuencia de corte de la guia de onda con ranura y cargada

4.4

periddicamente de capacitores VY f. g capperioa €5 1a frecuencia de corte de la guia de onda con

ranura.

e Para este caso el valor de capacitancia afiadida por unidad de longitud de la guia de onda H
con ranura y cargada periédicamente de capacitores es C,/r = 24.8 [pF/m]:

Circuito equivalente en lineas de transmision de la guia de onda H con ranura y cargada periédicamente de
capacitores que se muestra en la Fig. 3.18.

Pardmetro: Valor: 0 af2 a_
X
(o-0)/2 /2 a2 (o-w)/2
a= 9.0562 [mm] I |
b= 10.16 [mm] YL | YE® .
w= 1 [mm]
s= 1 [mm]
d= 0.75 [mm] | <’ s
Co= 0.124 [pF] b Yol, Bx  jB Yo2, fix, s Yoz, fx 5 JjB Yol, fx jB G
r= 5 [mm]
Co/T= 24.8 [pF/m]
fc= 2.5110 [GHz]
3 L, La posicion angular del I6bulo principal 8, del patron de radiacion para el modo dominante [°]
Frecuencia de operacién
[GHz] Usando el método de r ia Usando un software especializado de simulacion electromagnética de
trasversal componentes de alta frecuencia
2.75 61.5528 59
3.0 50.2653 49
3.25 42.1284 42
3.5 35.5328 36
3.75 29.8166 31
4.0 24.5889 27
4.25 19.5289 23
4.5 14.2137 19
4.75 7.4346 16
5.0 0 76
5.25 0 72
5.5 0 79
5.75 0 75
6.0 0 71
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e Para este caso el valor de capacitancia afiadida por unidad de longitud de la guia de onda H
con ranura y cargada periddicamente de capacitores es C,/r = 40 [pF/m]:

]

capacitores que se muestra en la Fig. 3.18.

af2

Circuito equivalente en lineas de transmision de la guia de onda H con ranura y cargada periédicamente de

(a-0)/2

a2

ay2 (o-@)/2

X

Parémetro: Valor:
a= 9.0562 [mm]
b= 10.16 [mm]
w= 1 [mm]
s= 1 [mm]
d= 0.75 [mm]
Co= 0.2 [pF]
r= 5 [mm]
Cy/r= 40 [pF/m]
fe= 2.3122 [GHz]

Frecuencia de operacion

Yia ()

Yi,() |

La posicion angular del I6bulo principal 6, del patrén de radiacion para el modo dominante [°]

[GHz] Usando el método de r ia Usando un software especializado de si ion electromagnética de
trasversal componentes de alta frecuencia
2.75 46.6245 46
3.0 36.0683 37
3.25 26.9364 29
3.5 17.7559 23
3.75 2.8536 44
4.0 0 56
4.25 0 80
4.5 0 74
4.75 0 81
5.0 0 81
5.25 0 81
5.5 0 75
5.75 0 70
6.0 0 64

e Para este caso el valor de capacitancia afiadida por unidad de longitud de la guia de onda H
con ranura y cargada periédicamente de capacitores es C,/r = 55 [pF/m]:

Circuito equivalente en lineas de transmision de la guia de onda H con ranura y cargada periodicamente de
Pardmetro: Valor: 0 capacitores que sﬂz} lr:nuestra en la Fig. 3.18. o
X
a= 9.0562 [mm] (a-0)/2 a2 a2 (o-e)/2
b= 10.16 [mm]
A VL0 | Y@ |
s= 1 [mm]
d= 0.75 [mm] L
=
<o e b | Yoipc s Yo2, .5 Vo2, Be,s B Yol B i8'_ Se
Co/7= 55 [pF/m] [co/T
fe= 2.1514 [GHz]
3 L, La posicion angular del I6bulo principal 8, del patron de radiacion para el modo dominante [°]
Frecuencia de operacién
[GHz] Usando el do der Usando un software especializado de simulacion electr gnética de
trasversal componentes de alta frecuencia

2.75 31.8720 34
3.0 18.1559 25

3.25 0 45
3.5 0 57

3.75 0 66
4.0 0 74

4.25 0 81
4.5 0 87

4.75 0 80
5.0 0 85

5.25 0 77
5.5 0 70

5.75 0 64
6.0 0 59
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e Para este caso el valor de capacitancia afladida por unidad de longitud de la guia de onda H

con ranura y cargada periddicamente de capacitores es C,/r = 70 [pF /m]:

Parémetro: Valor:
a= 9.0562 [mm]
b= 10.16 [mm]
w= 1 [mm]
s= 1 [mm]
d= 0.75 [mm]
Co= 0.35 [pF]
r= 5 [mm]
Co/T= 70 [pF/m]
fo= 2.0178 [GHz]

Circuito equivalente en lineas de transmision de la guia de onda H con ranura y cargada periédicamente de
capacitores que se muestra en la Fig. 3.18.

[} af2 a
fa-a)f2 wf2 ay2 (a-w)f2 X
| v | v '
]
Yol, e j8 Yoz, fie, s Yoz, px s B Yol friB__

Frecuencia de operacion

La posicion angular del I6bulo principal 6, del patrén de radiacion para el modo dominante [°]

[GHz] Usando el método de r ia Usando un software especializado de simulacién electromagnética de
trasversal componentes de alta frecuencia
2.75 9.0013 23
3.0 0 41
3.25 0 72
3.5 0 80
3.75 0 87
4.0 0 77
4.25 0 81
4.5 0 87
4.75 0 79
5.0 0 81
5.25 0 74
5.5 0 66
5.75 0 60
6.0 0 53

e Para este caso el valor de capacitancia afiadida por unidad de longitud de la guia de onda H

con ranura y cargada periédicamente de capacitores es C,/r = 90 [pF/m]:

Pardmetro: Valor:
a= 9.0562 [mm]
b= 10.16 [mm]
w= 1 [mm]
s= 1 [mm]
d= 0.75 [mm]
Co= 0.45 [pF]
r= 5 [mm]
Co/r= 90 [pF/m]
fc= 1.8713 [GHz]

Circuito equivalente en lineas de transmision de la guia de onda H con ranura y cargada periodicamente de
capacitores que se muestra en la Fig. 3.18.

4]

af2 LI
X
{o-w)/2 ay'2 o2 {a-w)/2
| Yi. (%) Y5 |
[——]
Yol, fix B Yo2, fx, s Yo2, fx 5 j8 Yol fix 13'_ —

Frecuencia de operacion

La posicion angular del I6bulo principal 8, del patron de radiacion para el modo dominante [°]

[GHz] Usando el doder Usando un software especializado de simulacion electr gnética de
trasversal componentes de alta frecuencia
2.75 0 63
3.0 0 89
3.25 0 77
3.5 0 81
3.75 0 87
4.0 0 75
4.25 0 80
4.5 0 82
4.75 0 87
5.0 0 74
5.25 0 66
5.5 0 61
5.75 0 58
6.0 0 53

114



A continuacidn se analiza con mas detalle los resultados de las tablas de la posicidn angular del
I6bulo principal 6, del patrén de radiaciéon de la guia de onda H con ranura y cargada
peridodicamente de capacitores. Pero antes es necesario recordar que de acuerdo con el teorema
de multiplicacién el campo electromagnético en la zona lejana para un sistema radiador lineal es:

—jkR
E(R,0,9) = AF1(6,9)f+(6, 9) ; (4.5)
Donde A4 es un factor de amplitud dependiente de la potencia suministrada a la antena, F,(6,¢) es
la caracteristica compleja vectorial del elemento que determina la polarizaciéon de radiacidn, y
£:(6,0) €s un factor complejo escalar de direccionalidad del sistema de radiadores isétropos. Si
regresamos a la teoria del sistema radiador lineal podemos rescatar que el factor de

direccionalidad £ (6, ¢) para el caso del radiador lineal ideal es:
L

sen (kT cos(@) — %’)
fO)=—F5——— 46)
Tcos(a) —-¢
Donde ¢ es el coeficiente de deceleracion que es igual a ¢ = c¢/v,, k es el numero de onda que es
igual a k =wyuey L es la longitud de la antena. Por otro el factor del elemento F, (6, ¢) juega un
papel importante en este tipo de antena que es cominmente llamada antena ranurada. Este tipo
de antena puede modelarse a través de un dipolo magnético, esto porque la corriente magnética
de estas antenas no es otra cosa que la diferencia de potencial entre los bordes de la ranura. Es
por ello que resulta conveniente recordar que la funcién de configuracidon en el plano H de un
dipolo magnético en la zona de radiacidén es F(6) = sen(8), la cual forma parte del factor del
elemento F, (6, ¢). Es necesario recalcar que la antena dipolo magnético y dipolo eléctrico son
estructuras duales que producen patrones de campo idénticos pero donde se han intercambiado

los roles de E y H. Es por ello que:

sen (% cos(8) — f)
%cos(e) —-¢
En la Fig. 4.3 se muestra cdmo se puede cambiar la posicion angular del |6bulo principal 6, del
patrén de radiacion de la antena con solo estar variando la capacitancia afiadida por unidad de
longitud (es equivalente a cambiar la frecuencia de corte y también el relleno dieléctrico de la

guia).

E = sen(0) (4.7)

100 @ « Usando el método de resonancia trasversal
junto con el factor del elemento del dipolo
—_ 90 magnético@ fc=2.93 [GHz]
=~ =2 \% e eeeeee Usando un software especializado de
5 80 0 A simulacién electromagnética de componentes
% 0 A IS o ~ '.. de alta frecuencia @ fc=2.93 [GHz]
3 L 0 S . §\' 1. n —Jsando el método de resonancia trasversal @
2 70 L. S > fc=2.93 [GHz]
g e 0 . > .y =4
E_ 60 0 @= o = Usando el método de resonancia trasversal
o junto con el factor del elemento del dipolo
_g 50 magnético @ 3.8 [GHz]
k) O = eeeeeoe Usando un software especializado de
E 40 e . simulacién electromagnética de componentes
N A . e de alta frecuencia @ 3.8 [GHz]
g - | : e |Jsando el método de resonancia trasversal @
3 30 - ) . 0 - 3.8[GHz]
< % \5 . S L
5] ¥ 0 25 RS .
s 20 ST <N *e = ¢ o Usando el método de resonancia trasversal
S 3 R S ! .
S ‘\g > \.‘ N \ *e junto con el factor del elemento del dipolo
8 10 - \ magnético @ 5.5 [GHz]
:‘ \ © o = o Usando un software especializado de
~ 0 simulacién electromagnética de componentes
de alta frecuencia @ 5.5 [GHz]
0 20 40 60 80 === Usando el método de resonancia trasversal @
-10 5.5 [GHz]

Capacitancia afiadida por unidad de longitud Co/7en [pF/m]

Fig.4.3- Grafica de la capacitancia afiadida por unidad de longitud contra la posicion angular del Iobulo principal del
patron de radiacion de la antena para las frecuencias: @ 2.9332 [GHz] @ 3.8 [6Hz]y @ 5.5 [6Hz].
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Si observamos la Fig. 4.3 podemos concluir lo siguiente:

e Si podemos cambiar la velocidad de fase v, de la onda electromagnética que se propaga en la
guia de onda con ranura a través del uso de una estructura cargada periédicamente de
capacitores Co/r (capacitancia afiadida por unidad de longitud), podemos cambiar la posicion
angular del Ié6bulo principal 6.

e La variacién existente entre el resultado del método de resonancia transversal y del software
especializado de simulacién electromagnética se debe al factor del elemento F, (6, ¢). Debemos
recordar que este tipo de antena se puede modelar como un dipolo magnético, lo cual implica
el hecho de no se puede radiar en la direccion endfire (8, = 0). Asi mismo, es necesario decir
que para este tipo de antena la posicidn angular del 16bulo principal no puede ser escaneada
demasiado cerca a la direccion broadside (6, = n/2), ya que esta corresponde a la frecuencia de
corte de la guia de onda. En este caso, todos estos factores forman parte del factor del
elemento F, (6, ), es por ello que al momento en que se multiplica este factor por el factor
escalar de direccionalidad del sistema de radiadores f;(6, 9) obtenemos que no es posible
obtener una completo escaneo de la posicién angular del Iébulo principal 6, del patréon de
radiacion de la antena.

e La reconfiguracion de la posicion angular del 16bulo principal 8, del patrén de radiacién de la
antena inicia a partir de un dngulo que corresponde a una cierta frecuencia que se esté
utilizando cuando la capacitancia es cero. Esto implica que cuanto mayor sea la frecuencia que
se esté utilizando menor serd el rango de reconfiguracién de la posicién angular del |ébulo
principal 8, del patrén de radiacidn de la antena.

Otro pardmetro importante del patrén de radiacion es la directividad o la ganancia de antena
dirigida. Esta se puede ver como un aparente crecimiento de la potencia del transmisor en una

direccion dada (en direccién del I6bulo principal). La directividad para el radiador lineal es:
2L

D= 7 (48)
Donde D es la directividad del radiador lineal en régimen de radiacién inclinada, L es la longitud
del radiador lineal y A es la longitud de onda. Pero lo importante de esta expresion es resaltar el
hecho de que si se quiere aumentar la directividad basta con aumentar la longitud de la antena L.

Un parametro igual de importante para una antena es la anchura del haz principal a 3 dB. La

anchura del haz principal de una antena lineal ideal es:
0 51°4 (4.9)
" Lsen6,
Por consiguiente, el I6bulo principal resulta tanto mds estrecho, cuanto mayor es la longitud de la

antena; lo cual coincide con aumentar la directividad.

A continuacién se muestra el calculo de la directividad y la anchura del haz principal a 3 dB, para
una antena de longitud L=315 [mm] @ fc=2.93 [GHz].

Directividad Anchura de haz principal a 3 dB
Capacitancia . Usando un software ) Usando un software
aﬁadida_por unidad Us::f:sz’r:::;do especializado en Us::tr:l:szlnr::;do especializado en
de longitud [pF/m] simulacién simulacion
transversal Y. transversal ...
electromagnética electromagnética
58 6.1585 8.387 36.48° 20.8°
43.5 6.1585 9.601 29.54° 22.3°

Esta variacion se debe a que el radiador lineal radia la energia en forma omnidireccional con
respecto del eje del radiador, mientras que nuestra antena solo radia energia a través de la ranura
en solo una direccion.
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4.2 ACOPLAMIENTO DE PUERTOS.

Para realizar el acoplamiento de puertos resulta necesario conocer la impedancia caracteristica
que existe en la antena propuesta. A partir de la siguiente expresién matemadtica que establece
que la derivada parcial de la admitancia de entrada de la guia de onda con respecto a la frecuencia
gue existe alrededor de la frecuencia de corte se puede encontrar la admitancia caracteristica en
la frecuencia infinita de la guia de onda.
g—£~yooo (4.10)

En donde Y es la admitancia de entrada de la guia de onda, f. es la frecuencia que existe alrededor
de la frecuencia de corte de la guia de onda y Y, es la admitancia caracteristica en la frecuencia
infinita de la guia de onda.

Si se recuerda que la definicion de la derivada de f en x viene dada por:

dy Ay  flx+4x)—f(x)
— = lim — = lim
dx Ax-0Ax Ax—0 Ax

=f(x) (411)

Siempre que exista ese limite. Para todos los x para los que exista este limite, f" es una funcién de
x. La interpretacion geométrica de la derivada se muestra en la Fig. 4.4.

¥
c
RGE AT | s b
i
[ f(x +Ax)— f(x)
FCx T e B AE '
i |
I I
I I
I I
I I
I I
I I
| Ax I
]
] x x +Ax X

Fig.4.4-La interpretacion geométrica de la derivada de f en x.

En base a lo anterior nosotros podemos establecer que para encontrar la admitancia caracteristica
en la frecuencia infinita basta con:

a_Y_ li G(fc +Afc) _G(fc)
afc B A}CIEO AfC

Para encontrar la impedancia caracteristica en cierta frecuencia de la guia de onda se puede usar
la ecuacion (4.13).

(4.12)

1
donde Zy =y (4.13)

Qco

En donde Z, es la impedancia caracteristica en cierta frecuencia, Zy, es la impedancia
caracteristica en la frecuencia infinita y Y5, es la admitancia caracteristica en la frecuencia
infinita.
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Antes de realizar un analisis de la antena propuesta, llevaremos primero acabo la simulacién de la
impedancia caracteristica de la guia onda rectangular y la guia de onda H.

En la tabla que aparece a continuacion se hace una comparacién de los diferentes métodos de
calculo para obtener la impedancia caracteristica de la guia de onda rectangular, como se muestra

en la Fig. 3.3.
Dimensiones internas de Impedancia caracteristica para el modo dominante de la guia de onda rectangular [2]
la guia de onda o > o7
rectangular (axb) [cm] Usando el método de resonancia trasversal Usando un s ?ftw are especializado de simulacion .
electromagnética de componentes de alta frecuencia
16.51 x 8.255 548.8524@1.25 [GHz] 548.093@1.25 [GHz]
10.922 x 5.461 608.2284@ 1.75 [GHz] 607.183@ 1.75 [GHz]
7.214 x 3.404 640.7498@ 2.5 [GHz] 639.359@ 2.5 [GHz]
4.755x2.215 649.5275@ 3.75 [GHz] 648.045@ 3.75 [GHz]
3.485 x 1.580 671.6710@ 5 [GHz] 669.933 @ 5 [GHz]
2.850x1.262 695.3026@ 6 [GHz] 693.276@ 6 [GHz]
2.286 x1.016 787.8842@ 7.25 [GHz] 784.931@ 7.25 [GHz]
1.580 x 0.790 803.5400@ 10.75 [GHz] 801.076@ 10.75 [GHz]
1.07 x0.43 851.6471@ 15 [GHz] 847.085@ 15 [GHz]
0.711 x0.356 1086@ 22.5 [GHz] 1079.92@ 22.5 [GHz]

En la tabla siguiente se hace una comparacién de los diferentes métodos de calculo para obtener
la impedancia caracteristica de la guia de onda H, como se muestra en la Fig. 3.6.

Dimensiones internas de la guia
de onda H (axb) y (wxs) [mm]

Impedancia caracteristica para el modo dominante de la guia de onda H [2]

Usando el método de resonancia

Usando un software especializado de simulacion

trasversal electromagnética de componentes de alta frecuencia
(65.79 x 30.61) y (16.46 x 13.00) 319.2592@ 2 [GHz] 317.25@ 2 [GHz]
(37.59x 17.48) y (9.398 x 7.471) 322.9186@ 3.5 [GHz] 320.593@ 3.5 [GHz]
(27.69x 12.85) y (6.91 x 5.46) 319.7305@ 4.75 [GHz] 317.452@ 4.75 [GHz]
(26.04 x 12.06) y (6.5 x 4.85) 408.8886@ 4.5 [GHz] 403.424@ 4.5 [GHz]
(19.10x 8.20) y (4.78 x 1.60) 237.7983@ 4.5 [GHz] 232.642@ 4.5 [GHz]
(19.81 x 9.398) y (5.08 x 3.048) 315.1878@ 5.5 [GHz] 310.43@ 5.5 [GHz]

(18.29x8.13) y (4.39 x2.57)

362.4085@ 5.75 [GHz]

357.264@ 5.75 [GHz]

(17.55 x 8.15) y (4.39 x 3.45)

383.2975@ 7 [GHz]

378.322@ 7 [GHz]

(11.96 x 5.56) y (2.997 x 2.362)

218.0597@ 16 [GH:z]

216.779@ 16 [GHz]

(7.32x3.40) y (1.829 x 1.448)

489.9058@ 16 [GH:z]

484.997@ 16 [GHz]

A continuacién realizaremos la simulacién de la impedancia caracteristica de la guia de onda

rectangular con ranura y de la guia de onda H con ranura.

En la siguiente tabla se hace una comparacién de los diferentes métodos de calculo para obtener
la impedancia caracteristica de la guia de onda rectangular con ranura, como se muestra en la Fig.

3.12.

Dimensiones internas de la

Impedancia caracteristica para el modo dominante de la guia de onda rectangular con

ranura [2]

guia de onda rectangular
con ranura (axb) y (d) [mm]

Usando el método de resonancia

Usando un software especializado de simulacion

trasversal electromagnética de componentes de alta frecuencia
(165.1 x 82.55) y (1.5) 30.8424@ 0.5 [GHz] 31.2347@ 0.5 [GHz]
(109.22 x 54.61) y (1.5) 39.8810@ 0.5 [GHz] 39.0641@ 0.5 [GHz]
(72.14 x 34.04) y (1.5) 46.4626@ 0.75 [GHz] 46.0617@ 0.75 [GHz]

(47.55x 22.15) y (1.5)

65.7189@ 1 [GHz]

64.5809@ 1 [GHz]

(34.85 x 15.80) y (1.5)

65.0543@ 1.5 [GHz]

64.3881@ 1.5 [GHz]

(28.50x 12.62) y (1.5) 63.7861@ 2 [GHz] 62.6781@ 2 [GHz]

(22.86 x 10.16) y (1.5) 70.0078@ 2.5 [GHz] 69.3007@ 2.5 [GHz]

(15.80x 7.90) y (1.5) 94.7360@ 3.25 [GHz] 93.1102@ 3.25 [GHz]
(10.7x 4.3) y (1.5) 111.0220@ 5.5 [GHz] 109.53@ 5.5 [GHz]

(7.11x3.56) y (1.5)

116.6168@ 8.5 [GH:z]

114.542@ 8.5 [GHz]
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En la préxima tabla se hace una comparacidn de los diferentes métodos de calculo para obtener la
impedancia caracteristica de la guia de onda H con ranura, como se muestra en la Fig. 3.13.

Dimensiones internas de la guia de
onda H con ranura (axb), (wxs)y (d)

[mm]

Impedancia caracteristica para el modo dominante de la guia de onda H con

ranura [Q2]

Usando el método de
resonancia trasversal

Usando un software especializado de simulacion
electromagnética de componentes de alta frecuencia

(65.79 x 30.61), (16.46 x 13.00) y (0.75)

37.1824@ 1 [GHz]

36.1861@ 1 [GHz]

(37.59x 17.48), (9.398 x 7.471) y (0.75)

47.6537@ 1.5 [GHz]

46.1823@ 1.5 [GHz]

(27.69 x 12.85), (6.91 x 5.46) y (0.75)

52.6277@ 2 [GHz]

51.4058@ 2 [GHz]

(26.04 x 12.06), (6.5 x 4.85) y (0.75) 59.2029@ 2 [GHz] 56.5768@ 2 [GHz]
(19.10 x 8.20), (4.78 x 1.60) y (0.75) 69.3931@ 2.5 [GHz] 65.546@ 2.5 [GHz]
(19.81 x 9.398), (5.08 x 3.048) y (0.75) 68.4324@ 2.5 [GHz] 64.5188@ 2.5 [GHz]
(18.29x 8.13), (4.39x 2.57) y (0.75) 89.3097@ 2.5 [GHz] 85.0235@ 2.5 [GHz]

(17.55 x 8.15), (4.39 x 3.45) y (0.75) 77.8672@ 2.75 [GHz] 73.5592@ 2.75 [GHz]
(11.96 x 5.56), (2.997 x 2.362) y (0.75) 103.3490@ 4 [GHz] 96.8074@ 4 [GHz]
(10x5), (2.5x2) y (0.75) 90.0232@ 5 [GHz] 85.1011@ 5 [GHz]

Prosiguiendo con lo anterior realizaremos la simulacién de la impedancia caracteristica de la guia
de onda H cargada periddicamente de capacitores.

Sin embargo, cuando se usa el software especializado para el caso de la guia de onda H con ranura
y cargada periddicamente con capacitores, asi como para el caso de la guia de onda H cargada
periédicamente con capacitores, el calculo de la impedancia caracteristica no se puede realizar de
forma directa, es por ello que es necesario realizar el siguiente analisis que se muestra en la
Fig.4.5. Este modelo de lineas de transmisién que se plantea permite conocer la impedancia
caracteristica de la linea de transmisién desconocida Z,. Si analizamos dicho modelo tenemos que
la impedancia de entrada Z; esta compuesta de una linea de transmision de longitud A,5/4y de
impedancia caracteristica Z, que esta conecta con un corto circuito lo cual nos da como resultado
un circuito abierto, esto implica que toda la corriente circula a través de la resistencia conocida Ry,
la cual estd conectada con una linea de transmision de longitud A,/4y de impedancia
caracteristica Z, lo cual nos da como resultado una impedancia de entrada Z,, y de aqui se puede
encontrar el coeficiente de reflexion en la carga de impedancia Z, para una linea de transmision
Zo1-

P1 Zo1 — Zo — | g = 2o ]
Ro
Ag/4 Ag/a Ag/4

Fig.4.5- Circuito equivalente en lineas de transmision para el andlisis de la impedancia caracteristica de una guia de
onda cargada periddicamente con capacitores.

En la Fig. 4.5, Z, es la impedancia caracteristica de la guia de onda con o sin ranura y cargada
0

periddicamente con capacitores, Ry es la resistencia que tiene un cierto valor, Z; es la impedancia

de entrada que existe en el lado derecho, Z. es la impedancia de entrada que existe en el centro,

Zo1 es la impedancia caracteristica de la linea de transmisién ya conocida, P; es el puerto de

entrada numero 1, |T'| es el coeficiente de reflexion existente entre Zo y Zoq, y A4/4 es la longitud

gue existe en cada linea de transmisién.
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Primero realizaremos un analisis de la impedancia de entrada Z;:

7y, +j Zo tan(Bl)
7, =17 4.14
'R0 70+ 7y, tan(BD) (4.14)

2 A
Pero tomando en cuenta que 31 = <A—ﬂ) (:g) = gy Z;, = 0, entonces tenemos que:
g

) g1
Z; = jZytan (E) = oo (4.15)
Ahora realizando el circuito paralelo Ry || Z;, en donde Z; = o, que es, Z; es un circuito abierto,
esto implica que toda la corriente fluye a través de Ry,.
Como siguiente paso realizaremos un analisis de la impedancia de entrada Z:
Ry +j Zy tan(Bl)

7o =17
e~ ™07, +jR, tan(Bl)

(4.16)

A
Pero tomando en cuenta que Bl = <2—n) (—g) = I entonces tenemos que:
ag) \a) ™ 2
T
RO +] ZO tan| = Z 2
6 =20 417

OZO +jRg tan (g) Ro

Por otro lado es necesario obtener el coeficiente de reflexidn existente entre Z. y Zy1, por lo cual
obtenemos:

Zo =7

%Zz
Zo —Z R, “~01
M =*—>=-9 (4.18)
Ze +Zo1 7,
R_() + ZOl
Finalmente despejando la variable Z,, tenemos que:
[|Zgg +Z
ZO — o | | 01 01 (419)

1—1T|

Es importante recordar que en el software especializado de simulacion electromagnética de
componentes de alta frecuencia el resultado que se obtendra es el de S;; que para este especifico
caso es el equivalente con el coeficiente de reflexidn existente entre Z, y Zy;.

En la posterior tabla se hace una comparacion de los diferentes métodos de calculo para obtener
la impedancia caracteristica de la guia de onda H cargada periédicamente con capacitores, como
se muestra en la Fig. 3.17.

Impedancia de caracteristica para el modo dominante de la guia de onda H

Dimensiones internas de la guia de cargada periédicamente con capacitores [2]

onda H cargada periédicamente de
capacitores (axb), (wxs) [mm] y

(Co[pF]/r[mm])

Usando el método de resonancia

trasversal

Usando un software especializado de
simulacion electromagnética de
componentes de alta frecuencia

(65.79x30.61), (16.46x13.00) y (0.124/5)

113.8545@ 1.5 [GHz]

110.3933@ 1.5 [GHz]

(37.59x17.48), (9.398 x 7.471) y (0.124/5) 120.8130@ 2.5 [GHz] 117.3518@ 2.5 [GHz]
(27.69x12.85), (6.91x5.46) y (0.124/5) 149.8668@ 3 [GHz] 146.4758@ 3 [GHz]
(26.04x12.06), (6.5x4.85) y (0.124/5) 173.4489@ 3 [GHz] 170.0579@ 3 [GHz]
(19.10x8.20), (4.78x1.60) y (0.124/5) 92.2755@ 4 [GHz] 88.8845@ 4 [GHz]
(19.81x9.398), (5.08x3.048) y (0.124/5) 133.5407@ 4 [GHz] 129.8968@ 4[GHz]

(18.29x8.13), (4.39x2.57) y (0.124/5) 123.8392@ 4.5 [GHz] 120.1953@ 4.5 [GHz]

(17.55x8.15), (4.39x3.45) y (0.124/5) 174.2672@ 4.5 [GHz] 170.6233@ 4.5 [GHz]

(11.96x5.56), (2.997x2.362) y (0.124/5)

186.2380@ 6.5 [GHz]

187.3526@ 6.5 [GHz]

(7.32x3.40), (1.829x1.448) y (0.124/5)

177.6943@ 10.75 [GHz]

178.8089@ 10.75 [GHz]
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Ahora realizaremos un andlisis de la antena propuesta. En este caso realizaremos la simulacién de

la impedancia caracteristica de la guia de onda H con ranura y cargada periédicamente de
capacitores.

En la siguiente tabla se hace una comparacion de los diferentes métodos de calculo para obtener

la impedancia caracteristica de la guia de onda H con ranura y cargada peridédicamente con
capacitores, como se muestra en la Fig. 3.18.

. . . . Impedancia caracteristica para el modo dominante de la guia de onda H
Dimensiones internas de la guia de onda H con ranura y cargada periédicamente con capacitores [2]
conranuray cargada periédicamente de - I el e C T oIe
capacitores (axb), (wxs) [mm], (d) [mm] y Usando el método de resonancia . L. o
(Co[pF]/r[mm]) trasversal simulacion electromagnética t{e
componentes de alta frecuencia
(65.79 x 30.61), (16.46 x 13.00), (0.75) y (0.124/5) 34.2819@ 1 [GHz] 33.902@ 1 [GHz]
(37.59x 17.48), (9.398 x 7.471), (0.75) y (0.124/5) 41.0371@ 1.5 [GHz] 40.6572@ 1.5 [GHz]
(27.69 x 12.85), (6.91 x 5.46), (0.75) y (0.124/5) 49.7387@ 1.75 [GHz] 48.1091@ 1.75 [GHz]
(26.04 x 12.06), (6.5 x 4.85), (0.75) y (0.124/5) 46.8381@ 2 [GHz] 45.2085@ 2 [GHz]
(19.10 x 8.20), (4.78 x 1.60), (0.75) y (0.124/5) 55.3832@ 2.25 [GHz] 53.7536@ 2.25 [GHz]
(19.81 x 9.398), (5.08 x 3.048), (0.75) y (0.124/5) 57.8479@ 2.25 [GHz] 56.5043@ 2.25 [GHz]
18.29x8.13), (4.39 x 2.57), (0.75) y (0.124/5) 58.1804@ 2.5 [GHz] 56.8368@ 2.5 [GHz]
(17.55 x 8.15), (4.39 x 3.45), (0.75) y (0.124/5) 65.6917@ 2.5 [GHz] 64.3481@ 2.5 [GHz]
(11.96 x 5.56), (2.997 x 2.362), (0.75) y (0.124/5) 86.1967@ 3.5 [GHz] 84.006@ 3.5 [GHz}
(10x5), (2.5 x 2), (0.75) y (0.124/5) 99.3236@ 4 [GHz] 97.1329@ 4 [GHz]

Una vez explicado el método para obtener la impedancia caracteristica de la guia de onda H con
ranura y cargada periddicamente con capacitores, se continuara con el trabajo de acoplamiento de
los puertos de entrada de la antena de patrén reconfigurable. Para ello es necesario conocer la
impedancia caracteristica que existe en cada cambio de capacitancia de la antena propuesta, en la
siguiente tabla se muestran la impedancia caracteristica para diferentes valores de capacitancia.

. i i ; Impedancia caracteristica para el modo dominante de la antena de
Dimensiones internas de la guia de onda H patrén reco nfigurable [2]
con ranuray cargada periédicamente de T e O D
capacitores (axb), (wxs) [mm], (d) [mm] y Usando el método de resonancia . L P fy:
simulacion electromagnética de
(Co[pF]/r[mm]) trasversal )
componentes de alta frecuencia
(9.0562 x 10.16), (1 x 1), (0.75) y (0.124/5) 71.3269@ 3 [GHz] 70.198@ 3 [GHz]
(9.0562 x 10.16), (1 x 1), (0.75) y (0.2/5) 53.9248@ 3 [GHz] 51.2508 3 [GHz]
(9.0562 x 10.16), (1 x 1), (0.75) y (0.275/5) 43.5895@ 3 [GHz] 41.389@ 3 [GHz]
(9.0562 x 10.16), (1 x 1), (0.75) y (0.35/5) 36.5772@ 3 [GHz] 35.1313@ 3 [GHz]
(9.0562 x 10.16), (1 x 1), (0.75) y (0.45/5) 30.0966@ 3 [GHz] 29.1981@ 3 [GHz]

La primera opcidn que se encontrd para acoplar los puertos de entrada de la antena de patrén
reconfigurable es usar en cada extremo una guia de onda H con ranura, la cual debe de tener la
misma impedancia caracteristica que dicha antena, como se muestra en la Fig. 4.6.

Fig.4.6- Guia de onda H con ranura y cargada periodicamente de capacitores acoplada en cada extremo con una guia
de onda H con ranura.
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Para poder analizar cdmo se logra el acoplamiento de la antena es necesario remitirnos al circuito
equivalente en lineas de transmisién de la guia de onda H con ranura y cargada periédicamente de
capacitores acoplada en cada extremo con una guia de onda H con ranura.

Zin

Fig.4.7- Circuito equivalente en lineas de transmision de la guia de onda H con ranura y cargada periddicamente de
capacitores acoplada en cada extremo con una guia de onda H con ranura.

En la Fig. 4.7, Z;, es la impedancia de entrada; Z, es la impedancia de entrada en los puertos; I es
el coeficiente de reflexién en la entrada; para la Antena: Z, es la impedancia caracteristica de la
guia de onda H con ranura y cargada periddicamente de capacitores, y es la constante de
propagacion de la guia de onda H con ranura y cargada periddicamente de capacitores y I es el
tamafio fisico de la guia de onda H con ranura y cargada periédicamente de capacitores.

Si se analiza el circuito equivalente de lineas de transmisidn, lo primero que se debe obtener es la
impedancia de entrada Z;, que es:

Z, + Zytan(yl)

Ty = Zg 20 =212
207, + Z, tan(yl)

(4.20)

Una vez que se calculo Z;,, podemos calcular el coeficiente de reflexién en la entrada |I'| que es:

Zin _ZL

o
Irl Zin+Z;

(4.21)

En la Fig. 4.8 se muestra el coeficiente de reflexién en la entrada en contra de la capacitancia
afiadida por unidad de longitud, tomado en cuenta que el tamafio fisico de la guia de onda H con
ranura y cargada periddicamente de capacitores es | = 372.6898 [mm], la impedancia caracteristica
del puerto de entada es Z, = 109.6961 [Q] @ fc=2.93 [GHz].

:5 0,7 e Usando el método de
5 C 0,6 - resonancia trasversal
& = 7 -
$ 805
s 80 /=
T §04 i
9,3 \ 7.
88" \ o. / O ®Usando un software
S 50,2 o especializado de simulacion
g ¢ \ 3 /a ¢
g 01 PR electromagnética de
Q ’ v componentes de alta
0 frecuencia
0 20 40 60 80
Capacitancia afiadida por unidad de longitud Co/r [pF/m]

Fig.4.8- £/ coeficiente de reflexion en la entrada |T| en contra de la capacitancia afadida por unidad de longitud Co/r.
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Si de antemano sabemos que la impedancia de la antena Z, va disminuyendo conforme aumenta
la capacitancia afiadida por unidad de longitud, llega a un valor tal como sucede en 12 [pF/m] en
donde la impedancia de la antena Z, es igual a la impedancia de entrada del puerto Z;, como se ve
en la Fig. 4.8. Pero para otros valores diferentes de capacitancia afiadida por unidad de longitud, la
impedancia de la antena Z, es diferente a la impedancia de entrada del puerto Z,, alcanzando una
magnitud maxima del coeficiente de reflexion en la entrada igual a 0.6 equivalente a -4.43 dB,
como se ve en la Fig. 4.8.

Debido al hecho de que la impedancia de la antena Z, va disminuyendo conforme aumenta la
capacitancia y que la impedancia de entrada del puerto Z, no cambia, surge la necesidad de afiadir
transformadores en cada extremo, entre la antena y el puerto de entrada, como se muestra en la
Fig. 4.9.

Fig.4.9- Guia de onda H con ranura y cargada periddicamente de capacitores acoplada en cada extremo con un
transformador seqguido de una guia de onda H con ranura.

Para poder analizar cémo se logra el acoplamiento de la antena es necesario remitirnos al circuito
equivalente en lineas de transmisidn de la guia de onda H con ranura y cargada periédicamente de
capacitores acoplada en cada extremo con un transformador seguido de una guia de onda H con
ranura.

Zin
> S—

2L I |
Zol, I, EI
" | I

2L

Fig.4.10- Circuito equivalente en lineas de transmision de la guia de onda H con ranura y cargada periddicamente de
capacitores acoplada en cada extremo con un transformador seguido de una guia de onda H con ranura.

En la Fig. 4.10, 7, es la impedancia de entrada; Z, es la impedancia de entrada en los puertos; I' es
el coeficiente de reflexién en la entrada; para la Antena: Z, es la impedancia caracteristica de la
guia de onda H con ranura y cargada periédicamente de capacitores, yes la constante de
propagacion de la guia de onda H con ranura y cargada periédicamente de capacitores, [ es el
tamafio fisico de la guia de onda H con ranura y cargada periédicamente de capacitores; para el
Transformador: Z,; es la impedancia caracteristica de la guia de onda H con ranura y cargada
periédicamente de capacitores, vy, es la constante de propagacién de la guia de onda H con ranura
y cargada periédicamente de capacitores y [, es el tamafio fisico de la guia de onda H con ranuray
cargada periddicamente de capacitores.
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La impedancia del transformador Z,, disminuye conforme la capacitancia aumenta, de manera
similar a lo que ocurre con la impedancia de la antena Z,. Esta situaciéon es aprovechada para
poner una impedancia intermedia (la impedancia del transformador Z,,) entre la impedancia de la
antena Z, y la impedancia de entrada del puerto Z, para lograr un mejor acoplamiento, lo cual se
ve reflejado en la disminucién de la magnitud maxima del coeficiente de reflexién en la entrada.

En la Fig. 4.11 se muestra el coeficiente de reflexion en la entrada en contra del valor de
capacitancia.

e 03

: A /\ A == E| transformador tiene una longitud 11=57.1882

N 0,25 [mm], con una separacién entre crestas s=0.8

§ 5 02 - 4 [mm] y capacitancia periddica de 17 [mm]; La

E ; ’ I\ \ / antena tiene una longitud 1=212.46 [mm]; y la

L ] 0.15 / impedancia de puerto ZL=157.55 [Ohm] @

g8 ! a' fc=2.93 [GHz]

3 "7/ sslotel

8§ 01

i \

(]

'g =~ 0,05 \J - El transformador tiene una longitud 11=57.1882

% \/ [mm], con una separacién entre crestas s=0.7

Q 0 [mm] y capacitancia periédica de 17 [mm]; La

o 0 0,1 0,2 0,3 0,4 antena tiene una longitud 1=254.952 [mm]; y la
impedancia de puerto ZL=132 [Ohm] @ fc=2.93
[GHz].

Valor de capacitancia Co [pF]

Fig.4.11-E]/ coeficiente de reflexion en la entrada |\I'\en contra del valor de capacitancia Co.

Si de antemano sabemos que la impedancia de la antena Z, y la impedancia del transformador Z,,
van disminuyendo conforme aumenta la capacitancia, llegando a un valor tal como sucede para la
curva gris en 0.09 [pF] y para la curva negra en 0.17 [pF] en donde la seccién de la antena funciona
como repetidor de impedancia, la seccidn del transformador funciona como un transformador de
un cuarto de onda logrando con ello un acoplamiento, como se ve en la Fig. 4.11. Pero para otros
valores diferentes de capacitancia, la situacidn anterior no se repite, alcanzando una magnitud
maxima del coeficiente de reflexion en la entrada igual a 0.28 equivalente a -11.05 dB, como se ve

en la Fig. 4.11, esto se debe al uso del transformador como una etapa intermedia entre la antena y
el puerto de entrada.

Al comparar las dos alternativas de acoplamiento que se encontraron, se llega a la conclusion de
gue el uso de transformadores entre la antena y la guia de onda H con ranura, ayudan a mejorar el
acoplamiento de la antena con los puertos.
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4.3 CONCLUSIONES.

10.

11.

12.

La posicion angular del I6bulo principal 6, esta determinada por la velocidad de fase v,,.

La velocidad de fase v, se modifica: al cambiar la frecuencia de operacion f,, al variar la
frecuencia de corte £, y al altera la constante dieléctrica «,.

El método de resonancia transversal tiene la ventaja de que el tiempo de simulacién es de 30
segundos aproximadamente mientras que el tiempo de simulacién de un software
especializado es de 6 horas aproximadamente.

En una guia de onda H con ranura y cargada periédicamente de conmutadores se cambia la
posicion angular del l6bulo principal 8, con solo variar la capacitancia (esto es equivalente a
cambiar la frecuencia de corte y también el relleno dieléctrico de la guia).

El factor del elemento influye en la forma del diagrama direccional general de la antena en la
vecindad del sentido de radiacion maxima.

Este tipo de antena se puede modelar como un dipolo magnético, lo cual implica, el hecho de
gue no se puede radiar en la direccién endfire (6, = 0).

Ademas, la posicion angular de I6bulo principal no puede ser escaneada demasiado cerca de la
direccion broadside (6, = n/2), ya que esta corresponde a la frecuencia de corte de la guia de
onda.

La antena disefiada de 285 [mm] de longitud puede reconfigurar la posicién angular del I6bulo
principal 8, de un dngulo de 74° a 15°, esta situacidn puede ser predicha con diferentes grados
de precisidn: con el método de resonancia transversal va de 90° a 0°y con el método de
resonancia transversal con el factor del elemento del dipolo magnético va de 90° a 20°
correspondiente al rango de capacitancia afiadida por unidad de longitud de 0 a 68 [pF/m] @
fc=2.93 [GHZ].

Al aumentar la longitud del sistema radiador lineal se incrementa la directividad, es decir, el
I6bulo principal se vuelve mas estrecho.

Para la antena disefiada de 315 [mm] de longitud, la directividad asi como el ancho del I6bulo
principal para una capacitancia afiadida por unidad de longitud de 58 [pF/m] @ fc=2.93 [GHz]
es 8.38 con un ancho del I6bulo principal a 3 dB de 20.8°, esta situaciéon puede ser predicha
con el método de resonancia transversal es 6.15 con un ancho del I6bulo principal de 36.48°.

Esta variacion se debe a que el radiador lineal radia la energia en forma omnidireccional con
respecto al eje del radiador, mientras que nuestra antena solo radia energia a través de la
ranura en solo una direccidn.

A partir de la derivada parcial de la admitancia de entrada de la guia de onda con respecto a la
frecuencia que existe alrededor de la frecuencia de corte se puede encontrar la admitancia
caracteristica en la frecuencia infinita de la guia de onda.
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13.

14.

15.

El porcentaje de error de calculo de la impedancia caracteristica del método de resonancia
transversal con respecto al del software especializado es de 5.78 %.

La primera opcién de acoplamiento que se encontrd, es unir cada extremo de la antena
directamente con el puerto de entrada, y conforme la capacitancia aumenta la impedancia de
la antena disminuye, llegando a un valor tal como sucede en 12 [pF/m] en donde la
impedancia de la antena es igual a la impedancia de entrada del puerto. Pero para otros
valores de capacitancia, la situacidn anterior no se repite, alcanzando una magnitud maxima
del coeficiente de reflexion en la entrada igual a 0.6 equivalente a -4.43 dB (para un rango de 2
a 58 [pF/m] @ fc=2.93 [GHZz]).

La otra opcidn que se encontrd, es poner un transformador ajustable entre la impedancia de la
antena y la impedancia de entrada del puerto, que al igual que la impedancia de la antena
disminuya conforme aumenta la capacitancia, lo cual se ve reflejado en la magnitud mdaxima
del coeficiente de reflexion en la entrada es de 0.28 equivalente a -11.05 dB (para un rango de
0.01a0.34 [pF] @ fc=2.93 [GHZz]).
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Conclusiones Generales.

1. Una Antena Reconfigurable es aquella que cambia intencionalmente la distribucion de sus
campos electromagnéticos, dando lugar a cambios reversibles en las propiedades de radiacién.

2. Dentro de las caracteristicas de radiacion que este tipo de antena es capaz de cambiar
tenemos: el patrén de radiacidn, la frecuencia de operacion y la polarizacién. 127

3. Dicho tipo de antena tiene la capacidad de adaptar su comportamiento a las necesidades
cambiantes del sistema o de las condiciones ambientales.

4. Este tipo de antena cambia sus propiedades de radiacion a través del uso de medios
mecdnicos, medios electrénicos, materiales con propiedades eléctricas variables, o de otro
tipo.

5. Como medios electrénicos tenemos el empleo de los conmutadores electrénicos (MEMS o
Diodo PIN) o varactores.

6. Un parametro importante en el disefio de este tipo de antenas es considerar las pérdidas
presentes tanto en el propio mecanismo de la antena, asi como en el mecanismo de
reconfiguracion.

7. El método de resonancia transversal permite encontrar la constante de propagacion
(constante de atenuacién y constante de fase), la frecuencia de corte, entre otros parametros
de interés.

8. Dicho método emplea un modelo de lineas de transmisién de la seccidn transversal de la guia
de onda.

9. Este método establece que en cualquier punto en la linea, la suma de impedancias de entrada
se ve mirando hacia ambos lados debe ser cero.

10. En dicho método, una discontinuidad geométrica de una guia de onda es representada a
través del uso de alglin elemento pasivo de circuito.

11. Una estructura periddica es aquella linea de transmisién cargada en intervalos peridédicos con
obstaculos idénticos.

12. Este tipo de estructura tiene un limite de frecuencia superior debido a la reflexion de Bragg
ocurrida en la frecuencia de Bragg f5.

13. El porcentaje de error de calculo de la frecuencia de corte del método de resonancia

transversal con respecto al del software especializado es de 2.32%.

14. A partir de la derivada parcial de la admitancia de entrada de la guia de onda con respecto a la
frecuencia que existe alrededor de la frecuencia de corte se puede encontrar la admitancia
caracteristica en la frecuencia infinita de la guia de onda.

15. El porcentaje de error de calculo de la impedancia caracteristica del método de resonancia

transversal con respecto al del software especializado es de 5.78 %.

16. El método de resonancia transversal tiene la ventaja de que el tiempo de simulacién es de
30 segundos aproximadamente mientras que el tiempo de simulacion de un software

especializado es de 6 horas aproximadamente.

17. La posicion angular del I6bulo principal 6, esta determinada por la velocidad de fase v,.



18.

19.

20.

21.

22.

23.

24,

25.

26.

27.

28.

29.

La velocidad de fase v, se modifica: al cambiar la frecuencia de operacion f,, al variar la
frecuencia de corte f, y al alterar la constante dieléctrica &,.

En una guia de onda H con ranura y cargada periddicamente de conmutadores se cambia la
posicidn angular del I6bulo principal 8, con solo variar la capacitancia (esto es equivalente a
cambiar la frecuencia de corte y también el relleno dieléctrico de la guia).

El campo electromagnético en la zona lejana para un sistema radiador lineal se representa a
través del producto del factor de potencia suministrada a la antena, el factor del elemento y el
factor de direccionalidad.

El factor del elemento influye en la forma del diagrama direccional general de la antena en la
vecindad del sentido de radiacién maxima.

Este tipo de antena se puede modelar como un dipolo magnético, lo cual implica, el hecho de
gue no se puede radiar en la direccién endfire (6, = 0).

Ademas, la posicion angular de I8bulo principal no puede ser escaneada demasiado cerca de la
direccion broadside (8, = m/2), ya que esta corresponde a la frecuencia de corte de la guia de
onda.

La antena disefiada de 285 [mm] de longitud puede reconfigurar la posicion angular del
I6bulo principal 6, de un angulo de 74° a 15° (ver Fig.4.3), esta situacion puede ser predicha
con diferentes grados de precision: con el método de resonancia transversal va de 90° a 0°
(ver Fig.4.3) y con el método de resonancia transversal con el factor del elemento del dipolo
magnético va de 90° a 20° (ver Fig.4.3) correspondiente al rango de capacitancia afiadida por
unidad de longitud de 0 a 68 [pF/m] @ fc=2.93 [GHz].

Al aumentar la longitud del sistema radiador lineal se incrementa la directividad, es decir, el
I6bulo principal se vuelve mas estrecho.

Para la antena disefiada de 315 [mm] de longitud, la directividad asi como el ancho del
I6bulo principal para una capacitancia afiadida por unidad de longitud de 58 [pF/m] @
fc=2.93 [GHz] es 8.38 con un ancho del I6bulo principal a 3 dB de 20.8°, esta situacion puede
ser predicha con el método de resonancia transversal es 6.15 con un ancho del Iébulo
principal de 36.48° (ver el cdlculo de la directividad y la anchura del haz principal a 3 dB en el
apartado 4.1).

Esta variacion se debe a que el radiador lineal radia la energia en forma omnidireccional con
respecto al eje, mientras que nuestra antena solo radia energia a través de la ranura en solo
una direccién.

La primera opcidon de acoplamiento que se encontrd, es unir cada extremo de la antena
directamente con el puerto de entrada, y conforme la capacitancia aumenta la impedancia
de la antena disminuye, llegando a un valor tal como sucede en 12 [pF/m] en donde la
impedancia de la antena es igual a la impedancia de entrada del puerto (ver Fig.4.8). Pero
para otros valores de capacitancia, la situacion anterior no se repite, alcanzando una
magnitud mdaxima del coeficiente de reflexion en la entrada igual a 0.6 (ver Fig.4.8)
equivalente a -4.43 dB (para un rango de 2 a 58 [pF/m] @ fc=2.93 [GHz]).

La otra opcidn que se encontro, es poner un transformador ajustable entre la impedancia de
la antena y la impedancia de entrada del puerto, que al igual que la impedancia de la antena
disminuya conforme aumenta la capacitancia, lo cual se ve reflejado en la magnitud maxima
del coeficiente de reflexidn en la entrada es de 0.28 (ver Fig.4.11) equivalente a -11.05 dB
(para un rango de 0.01 a 0.34 [pF] @ fc=2.93 [GHz]).
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