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Resumo— O advento das redes de telecomunicações 6G, requer
ambientes inteligentes e totalmente conectados. As superfícies
reconfiguráveis inteligentes (RIS) surgem como elementos com-
pactos para controlar a energia eletromagnética em prol do au-
mento de conectividade. Neste trabalho, aborda-se a modelagem
da RIS utilizando o Método dos Momentos (MoM) considerando
uma camada única e contínua de elementos. Cada elemento é
modelado como uma impedância superficial variável de acordo
com o controle de feixe da teoria de arranjo clássica, baseando-
se na sua relação com o modelo de ondas planas e linhas de
transmissão.
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Abstract— The advent of 6G telecommunications networks

requires intelligent and fully connected environments. Reconfi-
gurable intelligent surfaces (RIS) emerge as compact elements to
handle electromagnetic energy in order to increase connectivity.
This work addresses the modeling of RIS using Method of
Moments (MoM) assuming a single and continuous layer of ele-
ments. Each element is modeled as a variable surface impedance
according to the beam control of classical array theory, based on
its relationship with the plane wave and transmission line model.
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I. INTRODUÇÃO

Na literatura, parece não haver consenso, várias definições
são usadas para definir superfícies inteligentes (SI): superfícies
inteligentes reconfiguráveis (RIS), superfícies refletoras inteli-
gentes (IRS), superfícies inteligentes largas (LIS). No entanto,
o que parece ser unânime é a multiplicidade de aplicações,
que abrange desde comunicações por satélite, veículos aéreos
não tripulados (UAV), computação massiva, internet de tudo,
até à transmissão simultânea de energia sem fio, idealização
vislumbrada por Tesla há mais de um século antes [1], [2].

As superfícies inteligentes, devido ao seu baixo custo,
poderiam ser implantadas em praticamente qualquer lugar,
economizando energia desperdiçada espalhada por quaisquer
entes espaciais teoricamente não animados no mundo da
internet. A inclusão eletromagnética acompanhando a inclusão
social para um mundo melhor e unido. Superfícies ativas ou
passivas, ambas podem melhorar a redução do caos dos canais
sem fio em cenários diversos [3], [4].

Nesta linha de raciocínio, as superfícies inteligentes reconfi-
guráveis são fortemente elegíveis como facilitadoras essenciais
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da cobertura massiva de rádio para cenários 6G. Concomi-
tantemente, diante desta demanda crescente da sociedade por
largura de banda devido ao uso massivo da internet das Coisas
(IoT) e dos sistemas Cell Free no futuro, a rede de infinitos
objetos conectados será outorgada com vários GHz de espectro
[1], [5].

A modelagem eletromagnética dos sistemas de propagação,
assim como dos elementos irradiadores da RIS, tem sido de
grande interesse da comunidade científica nos últimos anos.
O canal da RIS pode ser realizado de maneira simplificada
pelas equações de potência de Friis, por serem a formulação de
propagação do espaço livre. É um modelo de campo distante,
quando usualmente na sua forma pura, analisa cenários sem
levar em conta os desvanecimentos multi-percursos do ambi-
ente [6]. Ele oferece uma boa análise sistêmica introdutória.
Um modelo mais consistente utiliza a óptica geométrica e a lei
de Snell [7]. Porém, muitas vezes o coeficiente de reflexão é
definido de forma arbitrária. Em [8], o coeficiente de reflexão
foi deduzido do modelo de circuito elétrico equivalente da
RIS, concebido a partir da utilização do modelo de ondas
planas e linhas de transmissão, que permite tratar a RIS como
uma impedância superficial. Outras propostas investigaram o
desvanecimento a partir do modelo eletromagnético discreto
[9].

No trabalho de [10], o método dos momentos (MoM) foi
aplicado para modelar a RIS utilizando uma superfície única e
contínua (MoMCSL) levando em consideração o acoplamento
mutuo e as ondas de superfícies. A impedância superficial
foi modelada a partir do modelo de ondas planas e linhas
de transmissão (PWTL) e o controle do feixe pela teoria de
arranjo. Contudo, o PWTL tem limitações por não ser um
método de onda completo, que não leva em consideração a
interação dos elementos. Portanto, neste trabalho, propõe-se o
controle do feixe levando em conta o acoplamento mútuo e
a continuidade eletromagnética da superfície. O controle do
feixe para diversos planos e direções foi testado, eliminando
as limitações angulares do modelo proposto em [10].

II. MODELAGEM DO MOMCSL

A. Modelo da RIS

A RIS analisada com o MoMCSL em [10] tem NZsL ×
NZsW elementos de impedâncias na superfície S, porém cada
elemento de antena ou impedância superficial da RIS terá
NxZs discretizações em x e NyZs discretizações em y. Então,
pode-se definir:

Nx = NxZsNZsL (1)
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Ny = NyZsNZsW (2)

Deste modo, diferentemente de [10], tem-se Nx × Ny impe-
dâncias superficiais. Porém, ao aplicar o MoM bidimensional
[11], uma das condições de contorno impostas às equações di-
ferenciais é que as componentes de campo elétrico normais às
bordas da superfície se anulem. A superfície fica ligeiramente
diferente da estrutura real com esta aproximação numérica,
mas com boa aproximação das soluções reais, em geral, se a
discretização for melhor que um décimo do comprimento de
onda λ da frequência analisada, pois as superfícies reais são
contínuas microscopicamente. Ao anular as componentes de
campo normais, a densidade de corrente Jx e impedância su-
perficial Zx têm Nx−1 linhas de discretização em x, pois nas
bordas considera-se somente as componentes tangenciais [12].
Analogamente para Jy e Zy . Portanto, obtêm-se (Nx−1)×Ny

elementos de corrente Jx e/ou impedâncias Zx no total. Para
os elementos de corrente Jy e/ou impedâncias Zy , tem-se
Nx×(Ny−1) discretizações como na Fig. 1. Mais detalhes na
seção II-B. No problema analisado, uma onda eletromagnética

Fig. 1: Estrutura contínua e com única camada da RIS.

pode incidir com a polarização arbitrária, porém com ângulo
azimutal ϕi e ângulo de elevação θi, em relação à origem,
como em um sistema esférico clássico a todos. Após, a
interação com as impedâncias e suas descontinuidades de fase
e amplitude, o feixe é espalhado com ângulo azimutal ϕs e
ângulo de elevação θs na direção dos usuários de acordo com
a lei generalizada de Snell.

B. Solução Matricial

O MoMCSL resolve a condição de contorno da eq. (3)
a partir das equações do potencial elétrico escalar e vetor
potencial magnético.

[(Es +Ei) · at]at = ZsJ. (3)

E que será transformado em um sistema matricial com índice
único I ou J , pois a solução das equações de Maxwell
apresenta acoplamento entre as polarizações das densidades de
corrente e campo elétrico, em outras palavras, a densidade de
corrente Jx depende linearmente de todos os outros elementos

de corrente em x e em y. Assim, o índice J se refere ao
elemento analisado, e I é referente à contribuição dos outros
elementos sobre ele. Os índices n,m são referentes, respec-
tivamente, às linhas e colunas da discretização, tanto para a
densidade de corrente quanto para impedância superficial em
x e y, sendo que n = 1 refere-se à posição mais negativa no
eixo x e n = Nx, à posição mais positiva, analogamente para
m e y. Portanto, aplica-se o seguinte mapeamento dos índices:{
I, J = (n− 1)Nx +m, e Jnm

x = JJ ou JI ,

I, J = Ny(Nx − 1) + (n− 1)Nx +m, e Jnm
y = JJ ou JI .

(4)
Logo, a condição de contorno da eq. (3) pode ser matricial-
mente descrita abaixo da solução de [13]:

[∆V i
J ]Nt×1+[ZJI ]Nt×Nt [JI ]Nt×1 = [ZJ

s ∆lJ ]Nt×Nt [JI ]Nt×1.
(5)

Para simplificar o cálculo computacional, utiliza-se a
transformação de uma matriz bidimensional de tensão
[∆V n,m

x ]Ny×(Nx−1) e uma matriz bidimensional de tensão
[∆V n,m

y ](Ny−1)×Nx
, em um único vetor coluna, com Nt =

Ny(Nx − 1) +Nx(Ny − 1) = Nxx +Nyy elementos:

[∆VJ ]Nt×1 =

[
[∆V x

J ]Nxx×1

[∆V y
J ]Nyy×1

]
. (6)

Analogamente, para os elementos de densidade de corrente,
um único vetor:

[JI ]Nt×1 =

[
[Jx

J ]Nxx×1

[Jy
J ]Nyy×1

]
. (7)

O termo da impedância superficial é representado por uma ma-
triz diagonal, pois considera-se que as impedâncias superficiais
anisotrópicas próprias só variam em suas direções cartesianas
planares independentemente

[Zs] =

[
[Zxx

s ]Nxx×Nxx [O]Nxx×Nyy

[O]Nyy×Nxx [Zyy
s ]Nyy×Nyy

]
[∆lJ ]Nt×Nt , (8)

onde,

[Zxx
s ]Nxx×Nxx

= [diag([(Zs)
x
1 , ..., (Zs)

x
J , ..., (Zs)

x
Nxx

]). (9)

[Zyy
s ]Nyy×Nyy = [diag([(Zs)

y
Nxx+1, ..., (Zs)

y
J , ..., (Zs)

y
Nt

)].
(10)

[Zs] =

[
[Zxx

s ]Nxx×Nxx
[O]Nxx×Nyy

[O]Nyy×Nxx
[Zyy

s ]Nyy×Nyy

]
. (11)

A impedância superficial levando em consideração os efeitos
do potencial escalar e vetor potencial magnético da estrutura
(ver Apêndice A) é dada por:

[
Zs]J =

{
[∆V i

J ]Nt×1 + [ΓJ ]Nt×1 ⊙ [∆V i
J ]Nt×1

}∣∣∣∣
J

[ZJI ]
−1
Nt×Nt

{
[ΓJ ]Nt×1 ⊙ [∆V i

J ]Nt×1

}∣∣∣∣
J

. (12)

Deste modo, a impedância superficial, auxiliada pela teoria
de arranjo, como descrito a seguir, pode simular o circuito
equivalente dos defasadores físicos de direcionamento do
feixe levando em conta o acoplamento mútuo e continuidade
eletromagnética.
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C. Controle do Feixe

O controle do feixe é realizado pela definição do coeficiente
de reflexão como definido no Apêndice A. Os coeficientes de
reflexão são considerados idênticos para as duas polarizações
da RIS, mas levando em conta a fase do vetor onda nas
direções x e y. Logo, ele é definido como,

ΓNM = ANMejΩ
x
NM ejΩ

y
NM . (13)

De acordo com a teoria eletromagnética, a condição de fase
para máxima amplitude é que o campo seja espalhado na
direção (θs, ϕs), e que a fase do campo espalhado na superfície
para a direção (θs, ϕs) precisa ser igual a zero:

Ωx
NM = −k(pN,M

x sin θi cosϕi + pN,M
x sin θs cosϕs). (14)

Ωy
NM = −k(pN,M

y sin θi sinϕi + pN,M
y sin θs sinϕs). (15)

onde px e py representam, respectivamente, as componentes x
e y do vetor posição dos elementos de corrente ou impedância
superficial em relação à origem.

III. RESULTADOS NUMÉRICOS

Para os resultados numéricos, diferentemente do reportado
em [10], o controle do feixe é realizado por elemento de malha
J e usando a própria formulação do MoM, conjecturando
todos os efeitos eletromagnéticos. O campo incidente Ei(ϕi =
0, θi = 0) = Eθ tem incidência normal, ou seja, ele está
polarizado na direção x. A frequência de análise é 3, 3 GHz,
por ser uma frequência do 5G. A superfície da RIS tem
5λ × 5λ, possuindo Nx = 50 × Ny = 50 impedâncias
superficiais. Logo, obtêm-se 49 × 50 elementos de corrente
JJ
x ou impedância (Zs)

x
J . Analogamente, têm-se 50 × 49

elementos de corrente JJ
y ou impedância (Zs)

y
J .

A. Controle do Feixe

O controle do feixe é analisado para diferentes planos de
análise e os módulos dos coeficientes de reflexão foram consi-
derados unitários. Analogamente aos arranjos de antenas com
diferença de fase (phased arrays), que são utilizados para os
sistemas de telecomunicações, a polarização da onda espalhada
ou redirecionada ao usuário é muito importante, em especial se
as antenas receptoras são linearmente polarizadas. Para antenas
linearmente polarizadas é comum utilizar-se o plano E (plano
que contém o campo elétrico de maior potência irradiada)
como o plano que contém a copolarização (COPOL). O
plano H (plano que contém o campo magnético de maior
potência irradiada) contém a componente do campo elétrico
chamada polarização cruzada (XPOL), indesejada em alguns
cenários, pois amplifica o ruído. Antenas quasi-isotrópicas
também são bastante utilizadas nos sistemas de comunicação
devido à sua cobertura espacial; porém, são mais suscetíveis
a fenômenos multi-percurso que afetam a XPOL. Antenas
receptoras formadas por arranjos de antenas seriam o ideal,
pois podem aplicar técnicas de cancelamento de XPOL [14].

Neste caso, a RIS é um arranjo faseado, outras definições
de copolarização e polarização cruzada são necessárias, pois
a natureza esférica da irradiação das ondas eletromagnéticas

tendo elementos não puramente lineares ou de polarização
customizável pelos defasadores, faz com que ao analisar-se
diferentes planos e direções, a copolarização não coincida com
as direções cartesianas canônicas, definida como a primeira
definição de Ludwig [15]. Se para dada aplicação, a COPOL
e a XPOL coincidam com as coordenadas esféricas, a segunda
definição de Ludwig é a mais apropriada como por exemplo
para modelos de abertura H, antenas magnéticas tal qual as
espiras. Porém, a maioria das fontes não se encontra nessas
situações. A terceira definição de Ludwig é mais apropriada
para direções/planos próximos do plano da polarização da
fonte e máxima potência de irradiação, o que não é o caso para
a RIS, que pode controlar a direção de máxima radiação, além
da polarização fonte que não é puramente linear, tornando-
se mais complexo no caso de certos cenários que usam
polarizações circulares e elípticas.

A generalização da terceira definição de Ludwig, foi pro-
posta em [16] e por apresentar menor erro para modelos de
antenas com abertura E, esta será utilizada neste trabalho,
porém sempre elucidando que o seguinte modelo, apesar
de valioso cientificamente, também apresenta limitações para
todas as aplicações da RIS.

Essas definições foram feitas pensando em sistemas de me-
dições de antena. Entretanto, para os sistemas de telecomuni-
cações, a rotação contínua dos eixos das antenas dos usuários,
e o direcionamento do feixe por parte das estações rádio base
podem não se encaixar perfeitamente nessas definições [17],
[18]. Portanto, não há muita clareza na literatura para esses
casos específicos.

Primeiramente, analisa-se o plano ϕ = 0◦, o plano E, con-
tendo a máxima irradiação do campo incidente como ilustrado
na Fig. 2. Realizou-se o chaveamento do feixe para θs = 30◦ e
50◦. O método do controle apresentou melhor desempenho que
o método analítico das ondas planas e linhas de transmissão,
que inicialmente ficou limitado a ângulos menores que 40◦

com uma forte presença de lóbulos secundários, que são muito
indesejados nos sistemas de telecomunicações. Os campos e os
feixes principais estão mais sólidos e convexos. Contudo, vale
salientar que os resultados de [10] são bastante interessantes
dado o modelo ser concebido para superfícies infinitas, o que
abre portas para outras investigações aplicadas. Pode-se notar
que o nível de XPOL é muito pequeno no plano E ( ϕ = 0◦),
onde tem-se uma boa rejeição da XPOl, que seria a razão
entre potência da COPOL e a XPOL. Deste modo, a potência
transmitida está concentrada na COPOL como esperado. Além
disso, a densidade de corrente apresenta um bom alinhamento
com a componente x, que no plano ϕ = 0◦, que equivale
à componente do campo normal incidente. Os efeitos de
borda são menos notados como mostrado na Fig. 3. No plano
ϕ = 90◦, analisou-se a varredura do feixe plano H da onda
normalmente incidente, nota-se também uma boa rejeição da
X-POL para ϕs = 90◦, que nesse caso, se fosse tratado com
a definição de Ludwig 2, a componente Eθ deixaria de ser
a copolarização, pois apresentaria a menor potência irradiada.
Já a componente Eϕ deixaria de ser XPOL, transfigurando-se
na COPOL. Neste trabalho, definiu-se o plano ϕ = 45◦ para
estudar a varredura do feixe em um plano arbitrário que não
coincida com os planos EH, onde o comportamento geralmente
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(a) (b)

(c) (d)

(e) (f)

Fig. 2: RCS em dBm2: ϕS = 0◦, |COPOL| θs = 30◦ (a),
|XPOL| θs = 30◦ (b), |COPOL| θs = 50◦ (c), |XPOL| θs = 50◦

(d), Total θs = 30◦ (e), Total θs = 50◦ (f)

da XPOL/COPOL causa mais erros para as definições de
Ludwig como reportado em [16]. Observa-se nas figuras 2 e 4
que controle de feixe manteve um bom campo de visão (FOV
- Field of View) de ±50◦ com nível de lóbulos secundários
inferiores a -10 dB na direção (ϕS =, θs) como mostrado na
Fig. 4(e) − (h). O nível de lóbulos secundários fica limitado
até para arranjos ideais, pois os métodos de atribuição de
coeficientes de reflexão tradicional, cuja amplitude é constante,
varia-se somente a fase dos elementos. Técnicas de atribuição
de pesos que variam tanto a amplitude quanto a fase, podendo
ser resistivos [19], [20] ou ativos[10]. Observa-se que na Fig.
3 que as correntes, mesmo que defasadas na diagonal para
direcionar o campo no plano ϕ = 45◦.

IV. CONCLUSÕES

Este trabalho apresentou a análise do controle do feixe de
uma RIS com camada única e contínua usando o método
dos momentos bidimnesional (MoMCSL). O controle levou
em conta a todos os efeitos eletromagnéticos descritos pelas
equações de Maxwell, como o acoplamento mútuo entre
elementos e polarizações. A impedância superficial emula o
efeito dos defasadores considerando todas essas variáveis,
desprezadas por simplicidade computacional/matemática em

(a) (b)

Fig. 3: Densidade de corrente para: (a) (ϕS = 0◦, θs = 50◦)
e (b) (ϕS = 45◦, θs = 50◦).

alguns modelos. Foram realizados direcionamentos para dife-
rentes ângulos com um campo de visão de ± 50 graus e nível
de lóbulos secundários melhores que - 10 dB. O MoMCSL
pode ser utilizado para modelar superfícies reconfiguráveis
inteligentes de forma mais fidedigna eletromagneticamente,
sem a complexide de uma simulação de onda completa total.
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APÊNDICE

A. MoMCSL

Por definição, o coeficiente de Reflexão é a relação entre o
campo elétrico espalhado e campo elétrico incidente de uma
onda eletromagnética, ou a relação entre a tensão Vs induzida

de espalhamento e a tensão induzida incidente Vi:

Γ =
Es

Ei
=

Vs

Vi
. (16)

Para o MoM bidimensional, tem-se o coeficiente de reflexão
de cada elemento na forma matricial:[

ΓJ ] = [∆V s
J ]Nt×1 ⊙ [

1

∆V i
J

]Nt×1. (17)

Tem-se a partir da densidade de corrente do método dos
momentos [10]:

[JI ]Nt×1 = {[ZJ
s ∆lJ ] − [ZJI ]}−1

Nt×Nt
[∆VJ ]Nt×1. (18)

Rearranjando, tem-se que:

{[ZJ
s ∆lJ ]− [ZJI ]}Nt×Nt [JI ]Nt×1 = [∆V i

J ]Nt×1. (19)

[∆V i
J ]Nt×1+[ZJI ]Nt×Nt

[JI ]Nt×1 = [ZJ
s ∆lJ ]Nt×Nt

[JI ]Nt×1.
(20)

Logo, devido a condição de contorno (3), a tensão de espa-
lhamento pode ser definida como:

[∆V s
J ]Nt×1 = [ZIJ ]Nt×Nt [JI ]Nt×1. (21)

Substituindo (21) em (17), omite-se a ordem das matrizes para
reduzir as equações,[

ΓJ ] =

{
[ZJI ]{[ZJ

s ∆lJ ]−[ZJI ]}−1[∆VJ ]

}
⊙[

1

∆V i
J

]. (22)

Rearranjando a equação para isolar a impedância superficial,
obtém-se:

[
Zs]J =

{
[∆V i

J ]Nt×1 + [ΓJ ]Nt×1 ⊙ [∆V i
J ]Nt×1

}∣∣∣∣
J

∆lJ [ZJI ]
−1
Nt×Nt

{
[ΓJ ]Nt×1 ⊙ [∆V i

J ]Nt×1

}∣∣∣∣
J

.

(23)


