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Todos los hombres suenan, pero no del mismo modo. Los que suenan de noche, en
los polvorientos recovecos de su espiritu, se despiertan al dia siguiente para descubrir
que todo era vanidad. Mas los sonadores diurnos son hombres peligrosos, porque
pueden vivir su suenio con los ojos abiertos, a fin de hacerlo posible.

T. E. Lawrence, Lawrence de Arabia (1885-1935)
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Resumen

El sector de las radiocomunicaciones ha experimentado un drastico desarrollo estos
ultimos anos. Entre ellos, los sistemas de comunicaciones inalambricos han sufrido un
gran crecimiento en la sociedad moderna motivado por el elevado nimero de servicios
en que se pueden aplicar (por ejemplo radiodifusion, telefonia mévil, posicionamiento
por satélite o bien identificacién por radiofrecuencia). Esto ha motivado la investigacion
de nuevos dispositivos de microondas con diferentes y mejores prestaciones. La
tendencia mas extendida actualmente consiste en utilizar tecnologias planares para la
realizaciéon de los elementos radiantes (tipicamente parches metélicos o dipolos de
media longitud de onda), lo que permite obtener disefios de bajo coste y facilmente
integrables con el resto de circuiteria impresa. Puesto que estos dispositivos son
progresivamente mas compactos, un aspecto clave también es la bisqueda de técnicas
para reducir las dimensiones de las antenas. Una metodologia aplicada ampliamente
con anterioridad consiste en cargar las antenas impresas con estructuras resonantes
(provenientes del campo de los metamateriales) para reducir su frecuencia de operacion
asi como mejorar su funcionalidad. Recientemente, sin embargo, se ha presentado otra
alternativa basada en utilizar un resonador Split Ring Resonator como elemento
radiante puesto que muestra unas propiedades de radiacién interesantes en términos de
eficiencia de radiacién e impedancia de entrada a sus dos primeras resonancias aun
manteniendo un tamano reducido.

El objetivo principal de esta tesis ha sido, por tanto, explotar el comportamiento de
esta particula (y otras configuraciones derivadas) operando en la segunda frecuencia de
resonancia como radiador para mejorar las prestaciones de las antenas planares
convencionales en una variedad de aplicaciones. Esto abarca las antenas microstrip, las

agrupaciones de antenas y, en ultimo término, las superficies polarizadoras.
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Abstract

The radiocommunication sector has suffered a rapid development in recent years.
Among them, wireless communications systems have shown a great growth in modern
society due to the high number of services in which they can be applied (e.g. radio
broadcasting, mobile telecommunications, satellite navigation or radio frequency
identification). This has motivated a research of new microwave devices with different
and improved features. The current trend is to use planar technologies for the
realization of radiating elements (typically metallic patches or half-wavelength dipoles),
which allows to obtain low cost designs that can be easily integrated with all the
printed circuitry. Since these devices are more and more compact, a key point is also
the search for techniques to reduce the dimensions of the antennas. A widely applied
methodology is to load the printed antennas with resonant structures (coming from the
field of metamaterials) to reduce their operating frequency as well as to improve their
functionality. Recently, however, another alternative has been proposed based on using
a Split Ring Resonator working as a radiator since it shows interesting radiation
properties in terms of its radiation efficiency and input impedance at its two first
resonances while still keeping a reduced size.

Therefore the main objective of this thesis has been to exploit the behavior of this
resonant particle (and other derived configurations) at the second resonant frequency
as a radiating element to improve the performance of conventional planar antennas in a
variety of applications. This includes microstrip antennas, antenna arrays and,

moreover, polarizer sheets.
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Motivacion y objetivos

En los tltimos anos los sistemas de comunicacion sin hilos (WLAN) han devenido
muy populares. Por ejemplo, dispositivos como ordenadores portatiles, notebooks,
PDAs o teléfonos moéviles incorporan los estdndares WiFi y Bluetooth. La elevada
demanda de esta clase de aplicaciones ha propiciado la necesidad de mejorar el
rendimiento y la capacidad de integracién de las antenas, asi como reducir sus
dimensiones. A fin de satisfacer estos requisitos, cada vez se ha extendido més el uso de
los circuitos impresos para la realizacién de los diferentes componentes (tanto lineas de
transmisiéon como elementos radiantes) con la misma tecnologia. Otras ventajas
adicionales de esto también son el bajo coste, el poco peso y la facilidad de
reproduccion de estos disenos. Sin embargo los terminales de usuario son cada vez més
compactos, por lo que un aspecto clave es la busqueda de técnicas para reducir las
dimensiones finales de las antenas asi como mejorar su funcionalidad.

En estas circunstancias, el presente trabajo estd enfocado a explorar nuevos tipos de
disefios para reducir el tamano asi como mejorar ciertas prestaciones de los dispositivos
de radiofrecuencia convencionales (en este caso antenas planares y polarizadores). Para
ello se ha recurrido al campo de los metamateriales, el cual exhibe una amplia
aplicabilidad dentro de la ingenieria de microondas. En particular, algunas particulas
resonantes comunmente utilizadas en dispositivos metamateriales se han empleado
como radiadores y en estructuras para el control de la polarizaciéon. Este trabajo estéd
motivado principalmente por el andlisis teérico y experimental realizado recientemente
en [1], donde se investigaron las propiedades de radiacién de dicha clase de resonadores

para la implementacién de antenas eléctricamente pequeias en etiquetas de RFID.



CAPITULO 1 MOTIVACION Y OBJETIVOS

Dicho estudio revel6 que un Split Ring Resonator (SRR) muestra unas caracteristicas
relevantes en términos de propiedades de radiacién a sus dos primeras resonancias aun
manteniendo unas reducidas dimensiones. Por tanto, a lo largo de esta tesis se
explotard el comportamiento de esta particula (y otras topologias derivadas) en la
segunda frecuencia de resonancia para su uso en una gran diversidad de aplicaciones.
Esto abarca las antenas microstrip, las agrupaciones de antenas y, en ultimo término,

las superficies polarizadoras.

El presente proyecto estd organizado de la siguiente forma:

e En el capitulo 2 se realizard una breve introducciéon al Split Ring Resonator
(incluyendo su origen histdrico y sus topologias derivadas) y se describirdn sus
principales propiedades de radiacién y electromagnéticas, asi como sus
aplicaciones més resenables.

e En el capitulo 3 se presentara una nuevo concepto de antena microstrip basada
en una particula Non-Bianisotropic Complementary Split-Ring Resonator
(NBCSRR), lo que permitird mejorar sus prestaciones en comparacién con una
antena parche convencional en términos de su relacion delante-atras (D/A4). Se
estudiaran sus propiedades electromagnéticas mediante simulacién y
posteriormente se corroboraran mediante medidas experimentales.

e En el capitulo 4 se analizardan dos clases de agrupaciones lineales de antenas
donde sus elementos radiantes se han sustituido por SRRs, en particular las
antenas Yagi-Uda y las agrupaciones transversales. Se expondra el principio de
funcionamiento de ambas configuraciones y se comparard su rendimiento (en

términos de sus dimensiones eléctricas) con el estado del arte actual.

e El capitulo 5 estd dedicado a la implementaciéon de un medio metamaterial
quiral cuya celda unidad consistira en dos SRRs acoplados y operando en la
segunda resonancia. Se estudiard el comportamiento de dicha celda unitaria a
partir de sus momentos dipolares y posteriormente se disefiard una superficie
polarizadora, cuyas caracteristicas se validaran finalmente mediante simulacién

electromagnética.

e En el capitulo 6, finalmente, se expondran las principales conclusiones derivadas
de la presente tesis y se propondran futuras lineas de investigacién a partir de
los resultados obtenidos.

Este trabajo se ha realizado durante 2013 y 2017 dentro del grupo
GEMMA /CIMITEC (Grupo de Ingenieria de Microondas y Milimétricas Aplicado y

16



CAPITULO1 MOTIVACION Y OBJETIVOS

Centro de Investigacion en Metamateriales para la Innovacion en Tecnologia
Electrénica y de Comunicaciones) del Departamento de Ingenieria Electrénica de la
Universidad Auténoma de Barcelona (UAB). El grupo GEMMA /CIMITEC ha formado
parte de la Red de Excelencia de la Unién Europea 500252-2 METAMORPHOSE
(Metamaterials organized for radio, millimeter wave and photonic super lattice
engineering), cuyo objetivo principal era promover y estudiar el campo de los
metamateriales y que ha dado lugar al METAMORPHOSE VI AISBL (Virtual
Institute for Artificial FElectromagnetic Materials and Metamaterials). Asimismo,
CIMITEC es uno de los centros de la Red de Innovacién Tecnoldgica TECNIO
(ACCIO) del gobierno cataln, creado con el objetivo de promover la transferencia de
tecnologia a la industria en el campo de las tecnologias de la informacién y de la
comunicacién. Dicho centro, ademas, ha estado reconocido como grupo consolidado por
el mismo gobierno catalan (AGAUR). Este trabajo, por tanto, ha estado financiado
mediante numerosos proyectos y contratos con el gobierno espafiol y cataldn vy,
especialmente, con una beca PIF (Personal Investigador en Formacién) de la UAB. La
Universidad Auténoma de Barcelona contribuye a través del Vicerrectorado de
Proyectos Estratégicos (Parc de Recerca). Entre estos proyectos y contratos con
distintas instituciones y companias que han ayudado al desarrollo de las actividades de

investigacién, cabe destacar:

e Proyecto TEC2013-40600-R otorgado por el Gobierno Espatiol (Direccién
General de Investigacién Cientifica y Técnica) y titulado “Disernio y sintesis de
componentes de RF/microondas basados en conceptos avanzados y su

aplicacion a circuitos de comunicaciones, sensores y RFID”. Periodo: 2013-

2016.

e Proyecto RTC-2015-3709-7 META-STOCK financiado por el Gobierno
Espanol (Ministerio de Economia y Competitividad). Entidades participantes:
PALEX Medical SA, SERVISTAL MEDICA SL y UAB-CIMITEC. Titulo:
“Control de stock y logistica en entornos hospitalarios”. Periodo: 2015-2017.

e Proyecto RTC-2015-4385-7 financiado por el Gobierno Espanol (Ministerio de
Economia y Competitividad). Consorcio formado por EURONA WIRELESS



CAPITULO 1 MOTIVACION Y OBJETIVOS
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TELECOM SA y UAB-CIMITEC. Titulo: “Sistema de Control de ACCESos
Basado en METAmateriales (META-ACCESS)”. Periodo: 2015-2017.

Acciones de dinamizacion “Redes de Excelencia” otorgado por el Gobierno
Espafiol (Ministerio de Economia y Competitividad) para la creacién y
desarrollo de redes de grupos de investigacién. Participantes: Universidad
Autonoma de Barcelona, Universidad de Sevilla, Universidad Publica de
Navarra, Universidad de Malaga, Universidad Politécnica de Valencia,
Universidad Politécnica de Madrid e Instituto de Estructura de la Materia
(Consejo Superior de Investigaciones Cientificas). Titulo: “Red de Excelencia

CONSOLIDER en Metamateriales”. Periodo: 2015-2016.

Reconocimiento como Grupo de Investigacion Consolidado por la Agencia de
Gestién de Ayudas Universitarias y de Investigacion (AGAUR) de la
Generalitat de Catalunya. Periodo: 2014-2016.

Proyecto del Fondo de Valorizacién de Tecnologias de los Centros TECNIO
(ACCIO) dinamizados por el Parc de Recerca de la UAB (TECNIOfy) y
titulado “Sistema de identificacion para UHF-RFID en campo cercano de gran

superficie y bajo coste”. Periodo: 2016.

Proyecto TEC2016-75650-R otorgado por el Gobierno Espanol (Direccién
General de Investigacion Cientifica y Técnica) y titulado “Disenio y sintesis de
componentes de RF/microondas basados en conceptos avanzados y su
aplicacion a circuitos de comunicaciones, sensores y RFID (II)”. Periodo:

2016-2019.



Introduccion a las propiedades de

radiacion y electromagnéticas del Split
Ring Resonator (SRR)

En este capitulo se ha realizado una breve descripcién de los principales conceptos
relacionados con los resonadores eléctricamente pequefios y las caracteristicas eléctricas
que éstos presentan, en particular los Split Ring Resonators (SRRs). Esto incluye un
anélisis tedérico de su comportamiento a través de sus tensores de polarizabilidad y de
su distribucién de corrientes a las distintas frecuencias de resonancia, asi como la
topologia de algunas particulas derivadas de la geometria del SRR. Paralelamente,
también se han expuesto las principales propiedades de radiaciéon de dichos resonadores
trabajando en la primera y segunda resonancia (incluyendo su diagrama de radiacién y
su relacién axial) juntamente con sus aplicaciones més destacadas en el campo de la

ingenieria de microondas.
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CAPITULO 2 INTRODUCCION A LAS PROPIEDADES DE RADIACION Y
ELECTROMAGNETICAS DEL SPLIT RING RESONATOR (SRR)

2.1 Analisis electromagnético del SRR

El origen del Split Ring Resonator (SRR) estd estrechamente ligado a la biisqueda
de nuevos materiales artificiales, concretamente medios magnéticos capaces de
presentar caracteristicas electromagnéticas inexistentes en la naturaleza. A fin de
implementar medios magnéticos que posean propiedades de medio efectivo y exhiban
valores de permeabilidad magnética negativos, es necesario utilizar celdas elementales
que tengan unas dimensiones mucho menores a la longitud de onda de la radiaciéon
incidente. Esto es, particulas magnéticas eléctricamente pequenas. En 1952 Schelkunoff
[2] propuso un nuevo resonador con una fuerte respuesta magnética: un anillo metélico
cerrado cargado con una capacidad (Figura 2.1a). Una estructura periédica basada en
esta configuracién presentaba un valor efectivo de permeabilidad magnética negativa
justo por encima de la frecuencia de resonancia. Sin embargo, a frecuencias de
microondas no es facil realizar una estructura periédica basada en esta particula. Para
resolver esta dificultad se sustituyé la capacidad discreta por una distribuida. En 1981
Hardy [3] presenté una particula donde se aumentaba el comportamiento capacitivo: el
resonador de anillo abierto simple (single-SRR) (Figura 2.1b). No obstante, también se
reducia el acoplo magnético entre anillos, dando lugar a una menor reduccién de la
frecuencia de resonancia asi como una respuesta magnética mas débil. Finalmente, en
1999 Pendry [4] practic6 una abertura en el anillo exterior del anterior disefio (y en la
posicién opuesta al anillo interior), ya que de este modo la capacidad entre anillos
estaba conectada en paralelo a la propia capacidad de la abertura (lo que permitia
reducir ligeramente la frecuencia de resonancia). Estas leves modificaciones dieron lugar

a una nueva particula: el SRR (Figura 2.1c).

(a) (c)

Figura 2.1 Evolucién del SRR. (a) Estructura de Schelkunoff, (b) single-SRR y (c)
Split Ring Resonator. Imagenes extraidas de [2], [3] y [4] respectivamente.



CAPITULO 2 INTRODUCCION A LAS PROPIEDADES DE RADIACION Y
ELECTROMAGNETICAS DEL SPLIT RING RESONATOR (SRR)

Cuando el SRR se excita con un campo magnético axial, se inducen unas corrientes
en los conductores que le dotan de un comportamiento inductivo, que combinado con la
capacidad debida a la proximidad entre anillos da lugar a un comportamiento
resonante. Las particulas de la Figura 2.1a y Figura 2.1b también presentan estas
caracteristicas, pero la ventaja del SRR es que exhibe una mayor reducciéon de la
frecuencia de resonancia (al poseer dos aberturas opuestas) y, por tanto, también de las
dimensiones eléctricas.

Para analizar la respuesta electromagnética de esta particula, un SRR aislado puede
visualizarse como dos anillos fuertemente acoplados. Dicho acoplo puede considerarse
como una combinacién de acoplamientos capacitivos e inductivos [5]. Por tanto, las
frecuencias de resonancia de este resonador son producto de la divisiéon de las
frecuencias de resonancia de cada anillo individual, en la primera de las cuales
predomina una fuerte respuesta magnética y en la segunda una fuerte respuesta
eléctrica. En la Figura 2.2 se muestra la topologia de un SRR junto con su modelo
circuital en la primera resonancia propuesto en [6], donde L representa la inductancia
del SRR (que se puede aproximar por la inductancia de un anillo simple de radio igual
al radio promedio ry del SRR y anchura ¢) y C; = nnyC,u/2 la capacidad total del SRR.
La capacidad (4 = 2myCpy es la capacidad asociada con cada mitad del SRR, siendo
Cyou la capacidad entre anillos por unidad de longitud. De este modo, la frecuencia de
resonancia de un SRR se puede expresar entonces como wy = (C.Ls)"/2. Este modelo se
ha deducido a partir de un estudio cuasi-estatico y, en consecuencia, es valido siempre
que el perimetro del anillo se pueda considerar pequeio en comparacién con media
longitud de onda. Por tanto, el modelo circuital de un SRR trabajando en la segunda
resonancia también puede aproximarse como un tanque LC paralelo con otros valores

distintos de capacidad C; e inductancia Ls.

(a) (b)

C.=C,/4

Figura 2.2 (a) Topologia de un SRR y su (b) circuito equivalente (caso sin pérdidas)
en la primera resonancia. Imégenes extraidas de [7].
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CAPITULO 2  INTRODUCCION A LAS PROPIEDADES DE RADIACION Y
ELECTROMAGNETICAS DEL SPLIT RING RESONATOR (SRR)

Puesto que el SRR es una estructura planar con las corrientes confinadas en un
plano (plano xy en la Figura 2.2), solamente se pueden generar tres momentos dipolares
distintos: un momento magnético dipolar m, normal a la particula y unos momentos
dipolares eléctricos p. v p, en el plano de la particula. Por tanto, cuando un SRR se
ilumina mediante un campo electromagnético externo y uniforme que oscila
armoénicamente, dichos momentos dipolares pueden expresarse a partir de sus tensores

de polarizabilidad [8]

mm pext me yprext
mz =azz Bz +azy Ey (21)
ee rrext em pext
p,=a, B +a B (2.2)
p.=a B (2.3)

Donde los distintos coeficientes de polarizabilidad en la primera resonancia del SRR

(en el caso sin pérdidas) se pueden formular como [9]

-1

2_4 2
mm Try | @y
a_. :L— ;—1 (24)
2V 2 =
16 10) 10)
ee __ 3 2 2.2 0 0
yy _80?’/;3):!4_4 eﬁ’rO pulLs ; ;_ (25)
I ON B
em __ me __ . 3 0 0
ayz - _azy - _2]7”0 deﬁ’Cpul a)_ ? - (26)
16 |
)fi :‘90 ?rexﬁ (27)

siendo d la separacion entre anillos, d.x = ¢ + d la separacién efectiva, ro; = 1 + ¢ +
d/2 el radio externo, & la permitividad dieléctrica en el vacio y L, la auto-inductancia

del SRR [6], que puede expresarse como

16,
_ 0
L =pr| Inf — =2 | (2.8)
C
donde 1 es la permeabilidad magnética en el vacio. La ecuacién 2.4' refleja que un
SRR presenta un fuerte comportamiento paramagnético justo por debajo de la

frecuencia de resonancia, esto es, se produce un incremento del campo magnético

incidente.

El subindice zz indica que se produce un efecto sobre el eje z debido a una fuerza dirigida a lo largo del

mismo eje. El superindice mm indica que el efecto es magnético, y que la fuerza externa también lo es.
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Analogamente, por encima de la frecuencia de resonancia posee un comportamiento
diamagnético, es decir, el campo magnético aplicado se ve debilitado. La ecuacién 2.5
implica que un campo eléctrico externo orientado en la direccién § induce unas
corrientes sobre los anillos que generan una considerable polarizacion eléctrica alrededor
de la frecuencia de resonancia. De acuerdo con la ecuacion 2.6 también se origina un
momento dipolar eléctrico en la misma direccién cuando se aplica un campo magnético
variable con componente axial. Del mismo modo, un campo eléctrico externo
debidamente polarizado induce a su vez un momento dipolar magnético en el eje z Por
tanto, esta estructura sufre efectos de polarizacion cruzada o acoplamientos
magnetoeléctricos. En 1ltimo término, de la ecuaciéon 2.7 se desprende que este
coeficiente de polarizabilidad tiene un valor pequefio en comparacién con el resto y es
constante (ya que no depende de la frecuencia), por lo que a frecuencias proximas a wy
el momento dipolar eléctrico situado en el eje x puede despreciarse en comparaciéon con
Dy Por otro lado, cuando un sustrato delgado soporta este resonador la densidad de
carga de polarizacion que se induce en cada lado del dieléctrico se cancela mutuamente,
por lo que estos coeficientes de polarizabilidad practicamente no sufren ninguna
alteracién [9]. Esto es debido a que entonces el momento dipolar eléctrico es fruto
unicamente de la carga libre. Sin embargo, para sustratos més gruesos dicho momento
eléctrico p, contempla tanto la carga libre como de polarizaciéon y, por tanto, en este
caso es mas apropiado reemplazar C,, por la capacidad entre anillos por unidad de

longitud en el vacio C?, [6].

A partir de las ecuaciones 2.1 a 2.3 tinicamente no es posible determinar qué clase
de comportamiento predomina a las diferentes frecuencias de resonancia del SRR. Sin
embargo, mediante un estudio de las corrientes que se inducen en cada resonancia es
posible predecir qué momentos dipolares imperan [8]. En la primera resonancia del SRR
las corrientes en ambos anillos es lineal (de modo que la suma de las corrientes en
ambos anillos es constante) y fluyen en la misma direccién (Figura 2.3a), por lo que
esta particula se comporta como una espira de corriente eléctricamente pequena [6].
Esto genera, en consecuencia, un momento magnético m, predominante asi como una
cancelacién significativa del momento eléctrico p, en el plano de la particula dado que
los momentos dipolares eléctricos de cada anillo tienen la misma orientacion pero estan
en oposicion de fase. En la segunda resonancia, en cambio, las corrientes fluyen en
direcciones opuestas con una distribucién aproximadamente sinusoidal de valor maximo

en el centro y nulo en los extremos (Figura 2.3b) [8]. Por tanto, esta configuracién
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genera esencialmente un momento dipolar eléctrico en la direcciéon ¥ del SRR, asi como
una anulacién considerable del momento magnético axial de cada anillo (puesto que

estan desfasados 180° entre si).
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Figura 2.3 Distribuciones de cargas (izquierda) y de corrientes simulada mediante el
software ADS Momentum (derecha) en un SRR a la (a) primera resonancia y (b)
segunda resonancia. Las dimensiones de la particula son 7 = 4.96 mm, ¢ = 0.7 mm,

d =035 mmy g=1.31 mm.

Posteriormente se han introducido algunas modificaciones en la topologia del SRR,
dando lugar a nuevas estructuras con distintas propiedades electromagnéticas. En la
Figura 2.4 se expone su geometria junto con su respectivo modelo circuital obtenido en
la primera resonancia [10]. Como ya se ha mencionado anteriormente, este circuito
equivalente también es valido en la segunda resonancia aunque para otros valores de L
y C. El Non-Bianisotropic Split Ring Resonator (NBSRR) presenta una simetria de
180° y, por tanto, no exhibe efectos de polarizacién cruzada. El Double-Siit Split-Ring
Resonator (DS-SRR) tampoco muestra efectos de acoplamiento magnetoeléctrico, pero
su frecuencia de resonancia es el doble de la de un SRR de las mismas dimensiones. El
Spiral Resonator (SR), asi como el Double Spiral Resonator (DSR) permiten una

reduccién de la frecuencia de resonancia respecto a la de un SRR [10].
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Figura 2.4 Topologias y circuitos equivalentes correspondientes al (a) NBSRR, (b) SR,
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(c) DS-SRR y (d) DSR trabajando en la primera resonancia. Imagen extraida de [10].

En el siguiente apartado se ampliard el estudio tedérico del comportamiento de un
SRR a las dos primeras frecuencias de resonancia focalizando en sus propiedades de

radiacion, es decir, se tratara este resonador como un elemento radiante.

2.2 Propiedades de radiacion del SRR

Aunque los modos de resonancia del SRR han sido estudiados progresivamente a lo
largo de los anos, esta particula habitualmente se ha disenado para trabajar a su
primera resonancia. Como ya se ha mencionado en el apartado 2.1, esta particula se
comporta como una espira de corriente eléctricamente pequena a dicha frecuencia, por
lo que su resistencia de radiaciéon depende de la cuarta potencia del radio. Esto conlleva
una baja resistencia de radiaciéon (y por tanto problemas de adaptacién con otros
dispositivos cuya impedancia de entrada es habitualmente 50 §2), asi como un ancho de
banda estrecho. Sin embargo, el reciente andlisis de las propiedades de radiacién del
SRR a su frecuencia fundamental realizado en [1] ha demostrado la potencialidad de
usar esta particula como antena eléctricamente pequena. Es decir, cumple la definicién
ka < 1, siendo k& el ntmero de onda en el vacio y a el radio de la esfera méas pequena
que encierra la antena [11]. Dadas sus reducidas dimensiones (mucho menores a la
longitud de onda, es decir, aproximadamente A/10), su radiaciéon puede expresarse
fundamentalmente mediante sus momentos de primer orden (dipolares) eléctricos y

magnéticos [1]. De acuerdo con el apartado 2.1, a esta frecuencia la distribucién de
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corrientes del SRR genera un momento magnético axial considerable m, asi como un

leve momento eléctrico p,en el plano del resonador, los cuales pueden formularse como
m. =narjl, (2.9)
j4

P, = o (c+d),. (2.10)

Donde 1 es la amplitud de la corriente que fluye en cada uno de los anillos. A partir
de las ecuaciones de la potencia radiada por un momento dipolar eléctrico [12] y
magnético [13], se puede obtener la resistencia de radiacién asociada a dichos

momentos, como se muestra a continuacion

4
8 7
RM =Z°7 | % 2.11
rad 3 0(/10] ( )
2
2
RE, =2 [crd ] (2.12)
3z Ay

Siendo 4 la impedancia caracteristica del medio y A la longitud de onda en el vacio
a la frecuencia de trabajo. Los valores tipicos de ¢ + d en términos de Ajsuelen ser del
orden de 1/100, por lo que la resistencia de radiacién asociada al momento dipolar
eléctrico es proxima a 0.1 2. Por otro lado, los valores habituales de ry en términos de
Ao suelen ser del orden de 1/20, por lo que la resistencia de radiacién asociada al
momento dipolar magnético es cercana a 1 Q (es decir, un orden de magnitud mayor
que la del momento dipolar eléctrico). Por tanto, la resistencia de radiacién de la
particula puede aproximarse por la resistencia asociada a dicho momento magnético.
Por otro lado, a fin de analizar las pérdidas 6hmicas introducidas por los conductores,

la resistencia de pérdidas de un SRR puede aproximarse por

Vil h
R, ~—"coth| — |, )
loss C§O' (25J (2 13)

siendo & la profundidad de penetracién y o la conductividad del material conductor.
Mediante las ecuaciones 2.11 a 2.13 es posible obtener finalmente la eficiencia de

radiacion del SRR, la cual se puede describir matematicamente segin

(2.14)

-1
3 cg \ Ty ( 3 [ 7 )_1 h
~1l+————|cr o Coth . .
ﬂmd 8 7Z'4Z 0 fO 25

0

Siendo o la velocidad de la luz en el vacio. El diagrama de radiacién normalizado

del SRR en la primera resonancia se muestra en la Figura 2.5. Este posee una
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directividad méxima de 1.5 (1.76 dBi) y es de tipo dipolar, es decir, es omnidireccional
con una méxima densidad de potencia en el plano xy (plano E) y bidireccional en el

plano yz (plano H).
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Figura 2.5 Diagrama de radiaciéon normalizado (en dBi) para (a) el plano yz (¢ = 90°)
y (b) el plano xy (6 = 90°) de un SRR trabajando en la primera resonancia
(£, = 2.25 GHz). Las dimensiones de la particula son n = 4.96 mm, ¢ = 0.7 mm,

d = 0.35 mmy g=1.31 mm.

Por otro lado, en el plano yz la radiacién del momento dipolar magnético es
puramente copolar (siendo el principal mecanismo de radiaciéon), mientras que la
contribucion del momento dipolar eléctrico es solamente contrapolar. Esto es debido a
que ambos radiadores son ortogonales y estan desfasados 90° entre si. Por tanto, el
valor maximo de la componente contrapolar (situado en 6 = 0°) normalizado al

méximo valor de la copolar (situado en 6 = 90°) se puede definir como

RE 4 (c+d ? 7, -
XPOL = =-—rd —_ " 21 . 2.15
max M 6[ /10 J [/’LOJ ( )

T

rad

La relacién axial de la particula (definida como la relaciéon entre el eje mayor y
menor de la elipse descrita por el campo eléctrico de la onda plana radiada [14])
presenta cuatro zonas en el plano yz donde ésta es igual a la unidad y, por tanto, la
polarizacién puede considerarse circular (Figura 2.6a). Los dngulos en que se produce

este fendmeno se pueden expresar como

0. = g (JxpPorL . )+ t(JxPOL )+ 7). (2.16)
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Dicha relacién axial se mantiene por debajo de un cierto nivel AR, (p. ej.
ARy = 10 dB se puede considerar polarizacién lineal) en cada una de las cuatro

regiones centradas en 6. comprendiendo un angulo igual a

AB,, =1g (4R JXPOL  )-1g (4R, JXPOL . ), (2.17)

donde se produce polarizacién eliptica. En los planos xz y xy, en cambio, la radiaciéon
del momento eléctrico no contribuye a la formacién de una componente contrapolar
dado que los campos radiados por el momento magnético estan orientados en la misma
direccién. En consecuencia, la polarizaciéon resulta ser lineal en dichos planos, es decir,

la relacién axial se maximiza (Figura 2.6b).

(a) (b)
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Figura 2.6 Relacién axial (en dB) para (a) el plano yz (¢ = 90°) y (b) el plano xz
(¢ = 0°) y el plano xy (6 = 90°) de un SRR trabajando en la primera resonancia
(fi = 2.25 GHz). Las dimensiones de la particula son n = 4.96 mm, ¢ = 0.7 mm,

d=035mmyg = 131 mm.

El anterior anélisis también se ha realizado en [1] en la segunda resonancia del SRR.
Como se detalla seguidamente, a esta resonancia la particula exhibe una eficiencia de
radiacion y una impedancia de entrada mayores que en la primera resonancia, mientras
que ésta atin puede considerarse eléctricamente pequena (sus dimensiones son del orden
de A/5) por lo que su radiacién puede estudiarse a partir de sus momentos dipolares.
Un SRR presenta en la segunda resonancia un momento eléctrico p, predominante en el
plano de dicha particula asi como un reducido momento magnético axial m,, los cuales

se pueden formular como
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m, = r, (c+d)l, (2.18)
8r,
=iz, (2.19)

Cuya resistencia de radiacién asociada se puede determinar nuevamente a partir de
la potencia radiada por dichos momentos dipolares [12], [13], dando lugar a las
siguientes expresiones

2 2
gy 128 sy [0 | exd (2.20)
3 A ) A

2
128

RE, =2z | o | (2.21)
27 “\ 2,

Debido a la casi completa cancelacion del momento magnético axial, la potencia
radiada por este momento serd dos 6rdenes de magnitud menor que la del momento
dipolar eléctrico, por lo que en este caso la resistencia de radiaciéon del resonador puede
simplificarse por la resistencia asociada a dicho momento eléctrico. Ademads, también
puede demostrarse evaluando las ecuaciones 2.20 y 2.21 que para valores tipicos de ry
(es decir, del orden de A/10) esta particula presenta una resistencia de radiacién
préxima a la de un dipolo de media longitud de onda. Esto permite reemplazar antenas
cuyas dimensiones sean préximas a A/2, reduciendo asi la dimensién lateral de la
antena. Esto es debido a que la carga esta distribuida a lo largo de la geometria de los
anillos y, en consecuencia, se aprovecha mas el area encerrada por éstos. En dltimo
término, la resistencia de radiacion y la eficiencia de radiacién de un SRR trabajando
en la segunda resonancia se pueden definir como

27, h
R = 0 coth| —
loss 050_ (25) (222)

-1
/ I
Mg = {1"‘%% lul(cro 11]”()3(7} coth(%)} . (2.23)
0

El diagrama de radiaciéon normalizado del SRR en la segunda resonancia se muestra

en la Figura 2.7. Este posee una directividad maxima de 1.65 (2.17 dBi) y también es
aproximadamente de tipo dipolar, es decir, es bidireccional en el plano yz (plano E) con
una méaxima densidad de potencia en 6 = {0° 180°} y ligeramente bidireccional en el

plano xz (plano H).
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Figura 2.7 Diagrama de radiacién normalizado (en dBi) para (a) el plano yz (¢ = 90°)
y (b) el plano xz (¢ = 0°) de un SRR trabajando en la segunda resonancia
(fi = 5.5 GHz). Las dimensiones de la particula son ry = 4.96 mm, ¢ = 0.7 mm,

d =035 mmy g= 131 mm.

Por otro lado, en el plano yz la radiacién de p, es puramente copolar y la debida a
m, solamente contrapolar, por lo que en este caso el valor maximo de la componente
contrapolar (situado en 6 = 90°) normalizado al maximo valor de la copolar (situado

en 6 = 0°) se puede expresar como

2

RE

XPOL,,, =~ - 97:2[0 i d] . (2.24)
rad /10

Del mismo modo que en la resonancia fundamental, también existen cuatro zonas
donde la relaciéon axial de la particula es préxima a la unidad en el plano yz (Figura

2.8a), las cuales se encuentran centradas en los angulos

0, =ytg” (JXPOL;aX )itg—l (JXPOL;LX )+ ﬁ} (2.25)

y la regién con polarizacion eliptica estd comprendida entonces en

AG, =tg” (AR01 | XPoL, )— tg” (ARO—IJXPOL;QHX ) (2.26)

Anélogamente, en el plano xzy xy la radiacién del momento dipolar magnético esté
orientada en la misma direccion que la del momento dipolar eléctrico, por lo que la
polarizacién resulta ser lineal en dichos planos, esto es, la relacién axial es méaxima

(Figura 2.8b).
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Figura 2.8 Relacién axial (en dB) para (a) el plano yz (¢ = 90°) y (b) el plano xz
(¢ = 0°) y el plano xy (6 = 90°) de un SRR trabajando en la segunda resonancia
(fi = 5.5 GHz). Las dimensiones de la particula son 1, = 4.96 mm, ¢ = 0.7 mm,

d=035mmyg = 131 mm.

2.3 Aplicaciones: estado del arte

En el ano 2000 Smith [15] fue capaz de sintetizar el primer medio efectivo con un
comportamiento zurdo, es decir, que exhibia un indice de refraccién n negativo. Esta
estructura consistia en una combinacién periédica de SRRs (a fin de conseguir una
permeabilidad magnética efectiva p.r negativa) con unos postes metéalicos debidamente
excitados para obtener una permitividad dieléctrica efectiva e.+< 0 [16] (Figura 2.9).
Las frecuencias para las cuales la permitividad dieléctrica y la permeabilidad magnética

efectivas eran negativas tuvieron que ajustarse de manera que coincidieran en el mismo

rango frecuencial.
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Figura 2.9 (a) Medio zurdo y (b) respuesta frecuencial de dicho medio. Como se puede
apreciar, cerca de 5 GHz es posible la propagacién de senal. Imagenes extraidas de [15].
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Sin embargo, esta configuracién presenta un nivel de pérdidas muy elevado y no es
compatible con la mayoria de tecnologias planares (puesto que ésta es tridimensional).
Por este motivo Eleftheriades presenté en el afio 2002 [17] un modelo de medio zurdo
utilizando tecnologia coplanar y, posteriormente, Itoh y Caloz [18], [19] mediante
tecnologia microstrip. Ambas topologias se denominan lineas de transmisién
metamaterial y poseen numerosas aplicaciones en el campo de las comunicaciones
wireless, incluyendo los filtros de microondas [20]-[23]. Los primeros filtros de rechazo
de banda basados en esta metodologia se implementaron simplemente cargando una
linea de transmision Aost con un SRR o su versiéon dual, el Complementary Split Ring
Resonator (CSRR) [10]. El disefio de filtros pasa banda [22], en cambio, se basa en una
aproximacién hibrida (donde una linea host se carga con un CSRR, gaps serie y stubs

en derivacion), tal y como se muestra en la Figura 2.10.

(a) (b)

vy

Figura 2.10 (a) Layout y (b) respuesta frecuencial de un filtro basado en CSRRs de
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tercer orden y centrado a 1 GHz. Iméagenes extraidas de [22].

Por otro lado, debido a que las lineas convencionales exhiben un comportamiento
monobanda por naturaleza, se pueden obtener dispositivos multibanda anadiendo
elementos reactivos a la linea (forzando asi la impedancia y fase requeridas a méas de
una frecuencia) [24]-[28]. En la Figura 2.11 se expone la geometria y la respuesta
frecuencial de un divisor de potencia de banda dual (cuyas frecuencias de operaciéon son
0.9 GHz y 1.8 GHz, respectivamente) basado en una linea de transmisién convencional

acoplada eléctricamente a un CSRR [24].
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Figura 2.11 (a) Layout y (b) respuesta frecuencial de un divisor de potencia

multibanda basado en un CSRR. Iméagenes extraidas de [24].

Esta misma aproximacién es de especial interés en el campo de la identificacién por
radiofrecuencia (RFID). Esta tecnologia wireless permite la comunicacion entre un
lector y una etiqueta (¢ag) con la finalidad de recuperar o bien almacenar informacion.
Un aspecto importante en la realizaciéon de tags RFID es su capacidad de cubrir las
distintas bandas UHF reguladas a nivel mundial (Europa: 866 — 869 MHz, USA: 902 —
928 MHz, etc...) [29]. A fin de satisfacer estos requisitos, en [25] se implementé una red
de adaptacién que consistia en una linea de transmisién cargada con un SRR, cuya
presencia causaba una perturbacién en la impedancia caracteristica y la fase de dicha
linea (ocasionando asi los valores necesarios para obtener maxima transferencia de
potencia a més de una frecuencia). En la Figura 2.12 se ilustra la topologia y las
pérdidas de retorno de un tag RFID de banda dual centrado a 867 MHz y 915 MHz,

respectivamente.
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Figura 2.12 (a) Layout y (b) pérdidas de retorno de un tag RFID multibanda.

Imégenes extraidas de [25].
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Sin embargo, en algunas ocasiones los problemas relacionados con el coste o bien las
dimensiones fuerzan la omisién de redes de adaptaciéon externas y, por tanto, es
necesaria una adaptacion directa entre el microchip y la antena [27], [28].

Otro ambito en el que también se han aplicado esta clase de particulas son los
sensores de microondas [30]-[35]. El principio de funcionamiento de estos sensores
consiste en la variacién de la frecuencia de resonancia de un SRR debido a las
propiedades de simetria de este ultimo o bien como resultado de cambios en la
permitividad relativa de la muestra bajo estudio. Esto permite la medida de diferentes
magnitudes de origen mecénico, eléctrico o quimico (desplazamiento, rotacién, tension,
etc...). Un ejemplo de este procedimiento se puede encontrar en [30], donde se realiza
un sensor mediante un SRR excitado segin una linea coplanar (CPW). Con esta
configuracion, la particula no puede excitarse en la primera resonancia (modo par),
pero rotandola o desplazandola lateralmente se rompe su simetria y aparece un notch
en su coeficiente de transmision. Una de las ventajas de este sistema es que el sensor es
robusto ante posibles cambios en las condiciones ambientales. En la Figura 2.13 se
ilustra la geometria de este sensor juntamente con las pérdidas de inserciéon producidas

por variaciones en la posiciéon del SRR.

(a) (b)

Rotation (degrees)

=T
Il
S21 (dB)

—e— Measures
--0-- EM simulation

-30 r ‘ 1 r
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6

Displacement (mm)

Figura 2.13 (a) Layout y (b) pérdidas de insercién del sensor basado en un SRR.

Imégenes extraidas de [30].

En dltimo término, dichos resonadores planares también se han utilizado como
elementos radiantes [36]-[44]. En [37] se realiz6 una antena basada en dos SRRs
(Figura 2.14a) operando en su resonancia fundamental de modo que estos constituian

un dipolo eléctrico. Este diseno presenta un diagrama de radiacién de tipo dipolar
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(Figura 2.14b) con una eficiencia de radiacién préxima al 70% asi como una ganancia
méxima superior a 4 dBi. En [38] los momentos dipolares eléctrico y magnético de un
SRR se excitaron simultaneamente para obtener un diagrama de radiaciéon cuasi-
isétropo. La estructura propuesta muestra una ganancia elevada (5.2 dBi) pero un
ancho de banda relativo muy pequeno (1.8%). En [39]-[41] se realizaron antenas
eléctricamente pequenias basadas en SRRs y CSRRs. Aunque su ancho de banda es
estrecho, sus dimensiones son muy reducidas a la frecuencia de trabajo y poseen una
ganancia y eficiencia de radiacién elevadas (a excepcién de [41], cuya eficiencia de
radiacién es de 17%). En [42], en cambio, se usé un SRR alimentado mediante una
linea microstrip (Figura 2.14c) para obtener un ancho de banda mucho mas elevado
(alrededor de 11 GHz, tal y como se ilustra en la Figura 2.14d), mientras que en [43] se
implementé una antena con un SRR cuya frecuencia de operacién era sintonizable y en
[44] con funcionamiento a dos bandas frecuenciales.

(a) (b)

(c)

experiments
————— CST simulation

S,,, dB
S
o

T T
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22
frequency, GHz

Figura 2.14 (a) Layout de una antena basada en dos SRRs y (b) su diagrama de
radiacion. (c¢) Layout de una antena basada en un SRR y (c) sus pérdidas de retorno.

Imdagenes extraidas de [37] y [42], respectivamente.
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Estas particulas resonantes, asimismo, han tenido bastante repercusién en el diseno
de antenas para etiquetas RFID [45]-[52]. En [48] se disei6 un SRR trabajando en la
primera resonancia como antena para una etiqueta RFID en el rango UHF (Figura
2.15a), exhibiendo un buen rendimiento en términos de rango de lectura (Figura 2.15b)
pese a sus reducidas dimensiones (A¢/11 x A¢/11 a 915 MHz). En base a este trabajo, en
[49] se propuso una antena eléctricamente pequena basada en un 2-turns Spiral
Resonator (2-SR) para mitigar los puntos ciegos en el rango de lectura presentes en
etiquetas RFID convencionales, mientras que en [50] se utiliz6 un Non-Bianisotropic
Complementary Split Ring Resonator (NBCSRR) y otras particulas complementarias
para aplicaciones de RFID sobre metal (Figuras 2.15¢ y 2.15d).

10
(a) (b) _
E
(0]
()]
=
(0
o
©
(] e
0] -
X D: 24 e B )
o — Xx-axis
- 1 —--=- Z-axis
IIII|HH‘IIII|II||'HH|IHIIIH 4 T
em: 1 s 3 900 905 910 915 920
Frequency (MHz)
8
(C) VD S . (d) —-—-Simulation
. £ Measurements
Es:
o
(o))
S
o 4+
©
©
()
o
= - &) - S - "l 2-
IIH{IIH{HII'HI‘HI|||III|HII|IIII’IIII||I
cm 1 3 4 ]

840 860 880 900 920 940 960
Frequency (MHz)

|
2

Figura 2.15 (a) Layout de una etiqueta RFID para UHF basada en un SRR y (b) su
rango de lectura medido. (c) Layout de una etiqueta RFID para UHF basada en un
NBCSRR y (d) su rango de lectura. Imagenes extraidas de [48] y [50], respectivamente.
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Por otro lado, cargando otras antenas convencionales con estos resonadores también
es posible mejorar su funcionalidad [53]-[62]. Esto permite, entre otros, incrementar el
ancho de banda de dipolos y monopolos impresos [53], [54], aumentar la ganancia de
una agrupaciéon lineal longitudinal [55] (Figuras 2.16a y 2.16b), reducir las dimensiones
de la antena [56], [57] o bien obtener un comportamiento multibanda en distintos tipos
de estructuras radiantes (ranuras, etc..) tal y como se expone en las Figuras 2.16c y

2.16d [58]-[62].
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R TTTI
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~*—measured gain without SRR ]
—#*—measured gain with Type A SRR

obf ----simulated gain without SRR
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Figura 2.16 (a) Layout de una agrupacién periddica longitudinal cargada con SRRs y
(b) comparacién de la ganancia méxima de esta agrupacién con y sin estas particulas
resonantes. (¢) Layout de un dipolo antipodal de doble frecuencia cargado con SRRs y
(d) comparacién de las pérdidas de retorno de esta estructura con las de un dipolo

convencional. Imégenes extraidas de [55] y [58], respectivamente.
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Recientemente se han realizado, ademads, estructuras periédicas con las anteriores
particulas donde los modos guiados que se transmiten por el interior de una linea de
transmision metamaterial originan dos tipos de propagacién distintos: por radiacion y
por ondas de superficie. El primer caso abarca las antenas leaky wave [63]-]66] (Figura
2.17a). Estas antenas son capaces de generar un haz muy directivo y cambiar su
orientacién en funcion de la frecuencia de operacién, tal y como se ilustra en la Figura
2.17b. En el segundo caso, en cambio, se incluyen los dispositivos de confinamiento de
campo electromagnético para lectores RFID de campo cercano [67], [68] (Figura 2.17c).
Dichos dispositivos permiten crear y controlar una zona de campo muy proxima a la

estructura sin pérdidas por radiacion, de acuerdo con la Figura 2.17d.

-.=2.31 GHz
e 2.35 GHz
— 250 GHz
---2.90 GHz

60 _ . 330GHz
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Figura 2.17 (a) Layout de una antena Jeaky wave realizada con una linea de
transmisién slot line cargada con SRRs junto con (b) su diagrama de radiacién medido
a diferentes frecuencias. (c¢) Layout de un dispositivo de confinamiento de campo
electromagnético para RFID basado en una configuracién similar y (d) el campo
eléctrico medido y simulado en las proximidades de la estructura. Imégenes extraidas

de [63] y [67], respectivamente.
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Antenas impresas basadas en Non-
Bianisotropic Complementary Split
Ring Resonators (NBCSRRs)

En el presente capitulo se ha estudiado la mejora de la relaciéon delante-atras (D/A)
en antenas microstrip de bajo perfil para su uso en dispositivos de deteccién de
presencia. La idea principal es utilizar un resonador eléctricamente pequeno como
elemento radiante, lo cual permite minimizar las corrientes eléctricas a lo largo del
contorno del plano de masa a la frecuencia de operacién y consecuentemente reducir la
radiacion por la parte posterior de la antena.

Este capitulo estd estructurado de la siguiente forma. En el apartado 3.1 se ha
realizado una introducciéon a los sistemas de deteccion de presencia, lo cual incluye los
tipos de sensores que incorporan y su principio de funcionamiento, asi como sus
principales ventajas y limitaciones. La eleccion de la particula resonante y sus
propiedades electromagnéticas, junto con la estructura de la antena, se ha explorado en
los apartados 3.2 y 3.3 respectivamente. En udltimo término, en el apartado 3.4 se ha
simulado su diagrama de radiacién, se han validado experimentalmente sus principales
caracteristicas (esto es, nivel de adaptaciéon y relacién delante-atras a la frecuencia de
trabajo) y posteriormente se han comparado con las de una antena parche

convencional.
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3.1 Introduccion a los detectores de presencia

Actualmente, la gran mayoria de edificios modernos incorporan detectores de
presencia o movimiento para su uso en aplicaciones como la seguridad, la domotica
(sistemas de climatizacion) o bien el control automético de la iluminacién (Figura 3.1).
Estos dispositivos normalmente integran sensores ultrasénicos o infrarrojos. Los
primeros son pasivos (no emiten energia) y miden la temperatura corporal, mientras
que los segundos detectan el movimiento a partir de las ondas sonoras de su entorno.
Sin embargo, ambos sistemas son incapaces de detectar objetos a través de las paredes,
el techo o el suelo, lo que restringe la regiéon de operacién de estos detectores

unicamente a la habitacion en la que estan contenidos.

Motion Sensor

— |/" Lamp Controller  §___J
)| NN
|\H-- - - :-
) Wall Switch <

AccessPoint

Figura 3.1 Funcionamiento esquemaéatico de un sistema de deteccién de movimiento.

Imagen adaptada de [69].

A fin de superar esta dificultad, los detectores de presencia (asi como los sensores de
movimiento) de radiofrecuencia se han propuesto como alternativa. Su principio de
funcionamiento es analogo al de los sistemas radar, es decir, estos emiten una senal
electromagnética a frecuencias de microondas la cual es reflejada de vuelta por el
objetivo a ser detectado. En general se trata de dispositivos de onda continua (emiten
una onda continua sin modular, proporcionando tnicamente la distancia al blanco),
primarios (el blanco es pasivo y se limita a reflejar la onda electromagnética incidente)
y monoestaticos (poseen una antena comun para transmitir y recibir).

Puesto que la funcionalidad de estos detectores de microondas puede extenderse
hasta varios metros, es importante restringir la regién de deteccién a fin de evitar

lecturas erréneas. Por ejemplo, una falsa alarma podria conducir a apagar las luces
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cuando el trabajador aun se encuentra en la oficina. Esto también comportaria,
ademds, una disminuciéon del ahorro energético a largo plazo [70]. El pardmetro mas
importante que cuantifica este problema es la relacién delante-atras (D/A4) de la antena
emisora, definida como el ratio entre la potencia transmitida en la direcciéon de
deteccién y la potencia transmitida en la direcciéon opuesta. Por tanto, la relacion D/A
debe ser maximizada para un correcto funcionamiento.

Los detectores de presencia de radiofrecuencia de bajo coste normalmente
incorporan antenas microstrip convencionales, que consisten en un parche metalico
aplicado en la parte superior de un sustrato dieléctrico, el cual esta situado sobre un
amplio plano de masa (Figura 3.2). Este tipo de antenas tedricamente proporcionan un
diagrama de radiacién situado en el semi-espacio superior Unicamente debido a la
presencia del plano de masa. Sin embargo, dado que las dimensiones del parche
metalico son finitas, el campo eléctrico en los bordes de dicho parche también se
propagara dentro del dieléctrico circundante [14]. Esto resultard en una prolongacién de
las corrientes sobre un area significativa del plano de masa. Por este motivo, dicho
plano de masa debe ser eléctricamente grande a fin de minimizar la radiacién por la
parte posterior de la antena y preservar el diagrama de radiacién. No obstante, en

algunas aplicaciones las dimensiones de la antena son una cuestién critica y deben ser

minimizadas.
TMS100 TMS200 TMS300 TMS400 TMS240
Frequency{GHz) 10.525 10,525 10.525 10.525 24.125
Independent transmission-  Independent transmission-  Transmission-cum-reception  Independent ransmission-  Independent transmission-
Antenna type : i :
reception 142 layout reception 1x1 layout 182 layout reception 1x1 layout reception 1xd layout

3dB beam width(*)
s iy a1/ 36 67/ 54 130/ 48 T4/ 85 3z/ 8

Size(m') 45 = 40 % 10 45 = 40 % 10 0= 30x10 51.5%19.2x 9.0 5x25u%7
Major application  Underground parking lot, toilet Ceiling Eidet Euilt-inLED tube Automatic door

Figura 3.2 Sensores de presencia comerciales basados en antenas microstrip. Imagen

extraida de [71].

A fin de solventar este inconveniente, una alternativa viable consiste en utilizar un
resonador eléctricamente pequefio como elemento radiante, el cual permite concentrar

las corrientes a su alrededor como radiador. Considerando que la particula esté
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relativamente cerca del plano de masa (asi como su imagen, ubicada en el lado opuesto
de este plano conductor [14]), las corrientes inducidas en el plano de masa también se
espera que estén concentradas en una regién relativamente pequena alrededor del
resonador. Este hecho conlleva una reduccién de las corrientes en los bordes de dicho
plano de masa y, en consecuencia, una optimizacién de la relacion D/A cuando sus
dimensiones se reducen.

Los resonadores Split Ring Resonator (SRR) asi como los Complementary Split
Ring Resonator (CSRR) ya han sido utilizados ampliamente para mejorar la
funcionalidad de antenas parche [72]—-[76]. Sin embargo, el uso de estas particulas como
radiadores en la segunda resonancia no ha sido explorado en profundidad atn. A
continuacién se estudiara la viabilidad de implementar antenas impresas basadas en
estos elementos resonantes para mejorar la relacion D/A de una antena microstrip

convencional.

3.2 Analisis teorico de la estructura propuesta

Como ya se ha mencionado en el apartado 2.1, los dos anillos que constituyen un
SRR son claramente dos resonadores fuertemente acoplados mediante una combinacién
de acoplamientos inductivos y capacitivos. Este sistema presenta dos resonancias
principales, la primera de las cuales exhibe una fuerte respuesta de caracter magnético
y la segunda una respuesta esencialmente eléctrica. La primera resonancia se aplica
habitualmente para la sintesis de dispositivos planares de dimensiones reducidas [9],
[77]. Al analizar sus tensores de polarizabilidad (ver ecuaciones 2.1 a 2.3) se puede

apreciar que debido a los coeficientes de polarizabilidad af’y aj;’

un SRR presenta
efectos de acoplamiento magnetoeléctrico. KEste comportamiento se demuestra
experimentalmente en [8], donde se realizan medidas de la primera resonancia de un
SRR situado en el punto medio de una guia de onda metdlica segiin las orientaciones
expuestas en la Figura 3.3a. Al excitar el modo fundamental de la guia TEj
(Transversal Eléctrico) solamente existirdn las componentes de campo E., B, y B,
siendo B, = 0 en la ubicacién de dicho SRR. De acuerdo con la Figura 3.3b, el SRR

podra excitarse mediante una campo eléctrico £, y magnético B, (posicién 1), un

campo magnético B, (posicion 2) o bien un campo eléctrico £, (posicién 3).
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(a) (b)

IS, (dB)
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S10 5.15 520 525 5.30
frequency (GHz)

Figura 3.3 (a) Posibles orientaciones del SRR en el interior de una guia de onda y (b)

medidas experimentales de la primera resonancia de un SRR. La respuesta obtenida en
la posicién 3 demuestra los efectos de acoplamiento magnetoeléctrico presentes en un

SRR. Iméagenes extraidas de [8].

Llegados a este punto, a fin de evitar los efectos de polarizacién cruzada se
incrementa la longitud efectiva de los dos anillos (igualando asi las resonancias de
ambos anillos aislados), la cual cosa permite obtener una division simétrica (o bien
acoplamiento sincrono) de las frecuencias de resonancia. Estas modificaciones
estructurales originan una nueva particula denominada Non-Bianisotropic Split-Ring
Resonator (NBSRR), cuyos tensores de polarizabilidad se pueden expresar segin las
ecuaciones 3.1 a 3.3. De acuerdo con [8], un NBSRR exhibe un momento dipolar
magnético axial en la frecuencia fundamental y, por tanto, el resonador puede excitarse
Unicamente mediante un campo magnético en la direccién axial a dicha particula
(ecuacién 3.1). Por otro lado, en la segunda resonancia este resonador presenta un
momento dipolar eléctrico ubicado en su mismo plano, por lo que es necesario un

campo eléctrico orientado en la misma direccién para excitarlo (ecuaciones 3.2 y 3.3).

m, =al"B" (3.1)
py=ayEy (3.2)
p.=a ET. (3:3)

Debido a la simetria de rotacién de 180° de este dispositivo, si se realiza

nuevamente el experimento de la Figura 3.3 se puede comprobar que la primera
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resonancia del NBSRR es puramente magnética y la segunda resonancia es puramente

eléctrica, tal y como se expone en la Figura 3.4 [8].

(a) (b)

_— —
g g0
S S
-20
. 3
-9 2
-10 2 1 L 25 " A i M i
520 5.25 5.30 5.35 540 10 105 11 H5 12 125 13
frequency (GHz) frequency (GHz)

Figura 3.4 Medidas experimentales de la (a) primera y (b) segunda resonancia de un
NBSRR excitado como en la Figura 3.3. La ausencia de respuesta en la posicién 3 en la
primera resonancia y en la posicibon 2 en la segunda resonancia demuestran la
cancelacién del acoplamiento magnetoeléctrico de un NBSRR operando a sus dos

primeras frecuencias de resonancia. Imégenes extraidas de [8].

Sin embargo, en este caso el resonador y el plano de masa de la antena impresa
estan orientados paralelamente (la implementacién més conveniente desde el punto de
vista de la fabricacién) y estdn situados muy préximos, por lo que dicha particula no
puede ser excitada a ninguna de sus dos primeras resonancias por una onda
electromagnética incidente en la direcciéon axial. Esto es debido a las condiciones de
contorno que fuerza la presencia del plano de masa (el cual cancela la componente
tangencial del campo eléctrico) y a la ausencia de un campo magnético axial asociado
con la incidencia de esta onda en particular. En estas circunstancias, aplicando el
principio de Babinet (de acuerdo con [78]) en condiciones ideales (esto es, conductor
perfecto, infinito y grosor de metal despreciable) obtenemos otro disefio complementario
al NBSRR conocido como Non-Bianisotropic Complementary Split-Ring Resonator
(NBCSRR). En la Figura 3.5a se muestra la topologia de este resonador y en la Figura

3.5b su modelo circuital equivalente en la primera resonancia.
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(a) (b)

Figura 3.5 (a) Geometria de un NBCSRR (la regién opaca representa conductor) y (b)
su modelo circuital equivalente en la primera resonancia (en el caso sin pérdidas)

extraido de [10].

Donde el valor de la capacidad Cry de las bobinas L, pueden relacionarse con el

modelo circuital del SRR expuesto en la Figura 2.2 a partir de las ecuaciones [10]

Ce= 4(50 //UO )Ls (3.4)

L, = (1, /4¢,)C, - (3.5)

El NBCSRR presenta unas frecuencias de resonancia aproximadamente idénticas a
las de un NBSRR de las mismas dimensiones [10], pero la diferencia fundamental entre
ambas particulas radica en la dualidad de su comportamiento electromagnético.
Mientras que un NBSRR puede excitarse en la primera resonancia con un campo B>
(generando asi un momento dipolar magnético axial), el NBCSRR puede excitarse con
un campo FE,*" (produciendo como resultado un momento eléctrico axial). Este
comportamiento puede extenderse a todo el tensor de polarizabilidades, dando lugar al

siguiente conjunto de ecuaciones:

p.=BIE” (3.6)
m, = "B (3.7)
m,= BB (3.8)
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Donde los distintos coeficientes de polarizabilidad B se pueden relacionar con las
polarizabilidades o de la particula original mediante las siguientes relaciones [1]:

mm ee ee 1 mm
M =—coa”, =7 (3.9)

En la primera resonancia esta particula exhibe un elevado momento dipolar
eléctrico p,, mientras que en la segunda resonancia presenta unos momentos dipolares
magnéticos my, y m,predominantes. Por tanto, dado que la componente tangencial del
campo magnético estd presente en una onda electromagnética axialmente incidente (y
no se cancela en las proximidades del plano de masa), un NBCSRR trabajando en la
segunda resonancia se utilizara para la presente aplicacién. Tal y como se muestra en la
Figura 3.6, esta particula puede alimentarse externamente a través de una linea de
transmisién basada en tecnologia microstrip puesto que las lineas de campo magnético
son tangenciales a la cara anterior del dieléctrico, de modo que resulta viable excitar un

NBCSRR grabado en esta posicion.

(a)
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Figura 3.6 (a) Geometria de una linea de transmisién microstrip y (b) lineas de campo

eléctrico y magnético. Imagenes extraidas de [79].

En dltimo término, en la Figura 3.7a se ilustra un ejemplo de esta metodologia
excitando externamente un CSRR a su segunda resonancia y en la Figura 3.7b el

modelo equivalente de toda la estructura.
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(b)

= =
Input Port - =

Figura 3.7 (a) Capa superior e inferior de un CSRR alimentado mediante una linea de
transmisién y (b) modelo circuital equivalente (caso sin pérdidas). Imagenes adaptadas

de [8] y [10] respectivamente.

Siendo Cjy L4 la capacidad y la inductancia del resonador CSRR trabajando a su
segunda frecuencia resonancia, asi como L y C'las correspondientes al modelo de linea

de transmision.

3.3 Disefio y configuraciéon de la estructura propuesta

En la Figura 3.8a se ilustra la geometria de un NBCSRR (modelado mediante el
software CST Microwave Studio) disenado para exhibir su segunda resonancia a 3 GHz.
Los valores de sus pardametros geométricos son ¢ = 0.44 mm, ro, = 6.06 mm (~2,/17),
=540 mm, d = 0.44 mm y g = 1.2 mm. Las dimensiones de la superficie metélica en
la que se ha grabado el resonador son 40 x 40 mm?®. El sustrato utilizado es Rogers
RO3010 con permitividad dieléctrica ¢, = 10.2, tangente de pérdidas tand = 0.0022 y
grosor A = 1.27 mm. En su parte posterior se ha situado una tira metdlica para
proporcionar una alimentacién externa a dicha particula, tal y como se representa en la

Figura 3.8b.
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(a) (b)

Figura 3.8 (a) Capa superior y (b) capa inferior de un NBCSRR excitado mediante

una tira metalica implementado mediante CS7T’ Microwave Studio.

A fin de obtener una buena adaptacién con el puerto de entrada de 50 €2, se ha
realizado un anélisis paramétrico de las dimensiones fisicas de la linea de transmisiéon
microstrip de la Figura 3.8b, esto es, su longitud Z y su anchura W. Inicialmente se ha
fijado la anchura a un valor de 4 mm y la longitud a 40 mm. Puesto que esta longitud
equivale aproximadamente a A,/2 a 3 GHz (siendo A, la longitud de onda guiada), esto
implica que la distribuciéon de corrientes serd maxima en el punto medio de la linea
microstrip (coincidiendo con el centro del NBCSRR) y, en consecuencia, se producird
un fuerte acoplamiento magnético entre la linea y la particula. En la Figura 3.9 se
exponen los cambios en las pérdidas de retorno en funcién de la variable L. Como se
puede apreciar, para una longitud de 38.7 mm se consigue una buena adaptacién cerca

de la frecuencia de trabajo.

0
-5
)
= ——L=237mm
» L =282 mm
—L=31.2mm
-15 -+ —— L =35.7mm
——L=38.7mm
-20 T T T T v T T
2,0 2,5 3,0 3,5 4,0
Frequency (GHz)

Figura 3.9 Pérdidas de retorno de la estructura de la Figura 3.8 en funcion de la
longitud L de la linea microstrip.
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Una vez establecida la longitud de la tira metdlica, se ha procedido a barrer su
anchura. Como se puede comprobar en la Figura 3.10, se produce un desplazamiento de
la respuesta frecuencial conforme el valor de W aumenta debido a que la impedancia de
entrada del NBCSRR se aproxima gradualmente a 50 €2. En base a estos resultados, se

ha escogido una anchura de 4.1 mm para obtener una buena adaptacion a 3 GHz.

! = \}[
5. \
= 104
m
=, | —W=5mm
o 151 W=41mm
—W=28mm
W=19mm
el ——W=05mm
-25 - . - T - . -
2,0 2,5 3,0 3,5 4,0
Frequency (GHz)

Figura 3.10 Pérdidas de retorno de la estructura de la Figura 3.8 en funcién de la

anchura W de la linea microstrip.

Otro aspecto a considerar también es la disposicién de dicha particula respecto de la
tira metalica. De acuerdo con las ecuaciones 3.7 y 3.8, el momento magnético que se
induce en la segunda resonancia estd orientado segtn el eje x e y, por lo que se tiene de
rotar el NBCSRR sobre si mismo en el plano xy para que sus lineas de flujo magnético
estén alineadas con las de la linea de transmisién microstrip. Este comportamiento
también puede explicarse desde el punto de vista de un transformador, es decir, al rotar
el resonador se varia la inductancia mutua M entre este elemento y la tira metélica y,
en consecuencia, se modifica la impedancia de entrada del NBCSRR. Tal y como se
muestra en la Figura 3.11, para angulos de rotaciéon comprendidos entre 0° y 20° se
consigue alimentar adecuadamente este resonador a la frecuencia de operacién, por lo
que la componente m, del momento magnético se puede suponer predominante respecto
a la componente m, Este resultado también concuerda con el andlisis tedrico expuesto

en el apartado 2.1 sobre los tensores de polarizabilidad de un SRR, donde se demostré
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que su momento eléctrico p. no era resonante y, por tanto, era despreciable en

comparacion a p,. Por tanto, se ha elegido una rotacién nula para este disefio.

104 — Rotation = 0°

—— Rotation = 30°
Rotation = 60°
—— Rotation = 90°

S,, (dB)

155 —__ Rotation = 120°
Rotation = 150°
'20 T T v T T T T
2.0 25 3.0 35 4,0

Frequency (GHz)

Figura 3.11 Pérdidas de retorno de la estructura de la Figura 3.8 en funcién de la

rotacién del NBCSRR.

En la Figura 3.12 se expone la estructura de la antena completa. Se ha anadido un
plano de masa de dimensiones 100 x 100 mm? y se ha separado del resonador NBCSRR

mediante una capa de aire (&, = 1.006) de grosor 7.

) 100 mm VJ/

Figura 3.12 Antena basada en un NBCSRR realizada mediante CS7' Microwave
Studio.

50



CAPITULO 3  ANTENAS IMPRESAS BASADAS EN NON-BIANISOTROPIC
COMPLEMENTARY SPLIT RING RESONATORS (NBCSRRS)

Mediante un andlisis paramétrico, se ha encontrado el valor éptimo de 7 para
maximizar la relacién delante-atrds de la antena. De acuerdo con la Tabla 3.1, se ha
seleccionado un grosor de 8.73 mm a fin de evitar también una degradaciéon de la
eficiencia de radiacién y obtener una ganancia razonable. Aunque el ancho de banda
relativo (FBW) resultante es muy reducido debido al comportamiento de banda
estrecha de la antena, éste es suficiente para la aplicacion a la que se ha enfocado el

presente disefio.

RL (dB) nua (%) Guax (dBi) D/A (dB) FBW (%)

7=1mm 2.1 54.3 5.5 19.1 0.67
7= 8.73 mm 17.2 57 6.12 24.3 0.64
7= 15 mm 22.5 50.8 9.25 23.6 0.65

Tabla 3.1 Propiedades principales de la antena de la Figura 3.12 a £ para distintos
valores de espaciado 7.

En dltimo término, en la Figura 3.13a se muestra el campo magnético del NBCSRR
en el plano yz asi como la densidad de corrientes de la estructura en la Figura 3.13b,
obtenidos en la segunda resonancia mediante el software CST Microwave Studio. Como
se puede apreciar, al excitar externamente la particula se induce un campo magnético
tangencial fruto de los momentos magnéticos propios del resonador, mientras que la
distribuciéon de corrientes estd concentrada alrededor de dicho elemento. Esto verifica
que la radiacién es debida esencialmente a este resonador, lo que permite incrementar
la relacion delante-atras de la antena propuesta, tal y como se demostrard en el

siguiente apartado.
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(b)

Figura 3.13 (a) Campo magnético de la estructura en la segunda resonancia (plano yz)

y (b) densidad de corriente superficial del NBCSRR de la Figura 3.12 en la segunda

resonancia (plano xy).

3.4 Simulacion y resultados experimentales

El /ayout de la antena representada en la Figura 3.12 se ha simulado mediante el
software CST Microwave Studio. Su coeficiente de reflexiéon se ilustra en la Figura 3.14,

el cual muestra una buena adaptaciéon (por debajo de —15 dB) alrededor de 3 GHz con

un ancho de banda de 20 MHz a —10 dB.

0
-6 -
)
T
U}:
124
| o Simulation ;
Measurement s
18 95 386 as
0 o5 3.0 35 4.0
Frequency (GHz)

Figura 3.14 Comparacion entre el coeficiente de reflexion de potencia de la estructura

propuesta simulado (linea discontinua) y medido (linea continua).
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Por otro lado, su diagrama de radiacién se ha representado en la Figura 3.15. Dicha
antena exhibe una ganancia maxima de 6.1 dBi en la direcciéon longitudinal de la
agrupaciéon con una eficiencia de radiacién del 57% y un ancho de haz a -3 dB de 72.3°.
Su relacién axial en la direccion 6 = 0° es 21.8 dB, por lo que la polarizacién puede
considerarse lineal (de acuerdo con el anélisis teérico del apartado 3.2). Como ya se ha
definido anteriormente en el apartado 3.1, la relacién delante atras es la diferencia en
dB entre la ganancia en la direccién de méxima ganancia (en este caso 6 = 0°) y la
ganancia en la direccién contraria a dicho valor maximo (es decir, 6 = 180°). De
acuerdo con la Figura 3.15, en la direccién 6 = 0° la ganancia es 6.12 dBi mientras que
en la direccién 6 = 180° es —17.9 dBi, por lo que la relaciéon delante-atras simulada es

de 24 dB.

(a) (b)

180 180

Figura 3.15 Diagrama de radiacién de la estructura propuesta simulado evaluado a

3 GHz en el (a) plano H (yz) y (b) plano E (x2).

A fin de validar los resultados obtenidos previamente, se ha fabricado la antena
propuesta (Figura 3.16) mediante una fresadora mecénica LPKF ProtoMat HI100. Un
conector SMA de impedancia caracteristica 50 ) se ha soldado en el puerto de entrada
de la agrupacién para excitarla. El NBCSRR se ha separado del plano de masa
mediante un trozo de poliestireno expandido (EPS) de grosor 8.73 mm. Puesto que este
material tiene una permitividad dieléctrica relativa préxima a la del aire y muy bajas
pérdidas, sus propiedades emulan la capa de aire representada en la Figura 3.12. El
coeficiente de reflexién de esta antena se ha medido a continuacién segiin un analizador

de redes Agilent ES8364B. Los resultados obtenidos (Figura 3.14) muestran una buena
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adaptaciéon y un ancho de banda a —10 dB de 22 MHz, lo cual concuerda muy bien con
las simulaciones. Sin embargo, se ha producido una ligera disminucién en las pérdidas
de retorno a la frecuencia de operacion como consecuencia de algunas tolerancias en el

proceso de fabricacién.

Figura 3.16 Prototipo fabricado de la antena impresa basada en un NBCSRR.

Para medir experimentalmente la relaciéon delante-atras se ha colocado la antena
dentro de la celda TEM (7ransversal ElectroMagnetic) de la Figura 3.17, la cual se
comporta como una guia de ondas totalmente cerrada donde se propagan un campo
eléctrico y magnético ortogonales entre si y a la direcciéon de propagacion (tal y como se
corresponde con la zona de campo lejano). El sistema consiste en un generador de
senales vectorial Agilent N5182A que proporciona a la celda TEM un tono puro a
3 GHz con una potencia incidente de 0 dBm y un analizador vectorial de redes Agilent
NIO20A que mide la respuesta de la antena. De este modo no es necesario conocer la
ganancia de la antena o bien las pérdidas introducidas por los conectores dado que
dichos factores se cancela mutuamente al realizar la diferencia (en dB) de la radiacién

de la parte anterior y posterior de la antena.
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Celda TEM: 9 KHz-2.7 GHz |

Figura 3.17 Sistema de medida de la relaciéon delante-atras basado en una celda TEM.

La potencia medida es —29.9 dBm cuando la sefial es recibida desde la parte anterior
de la antena, mientras que ésta es —53.8 dBm cuando la antena se rota 180°. Por tanto,
la relacién delante-atras medida es 23.9 dB, la cual es muy préxima al valor simulado.
En la Figura 3.18a se ilustra la estructura de una antena parche convencional disefiada
a la misma frecuencia de trabajo y en la Figura 3.18b se muestra su respuesta
frecuencial asi como su diagrama de radiacién simulados mediante el software CST
Microwave Studio. Su ganancia méxima es 8.8 dBi en la direccién de propagacion
(6 = 0°) y su ancho de banda relativo es aproximadamente 2.9%. Ambos valores son
ligeramente superiores a los de la antena propuesta debido a que esta ultima utiliza un
resonador eléctricamente pequefio como radiador (lo cual implica una directividad
menor [14] asi como un factor de calidad mayor en comparacién con parches o dipolos
de longitud A¢/2 para un mismo valor de eficiencia de radiacién [11]). Sin embargo,
puesto que su ganancia es —6.2 dBi en 6 = 180°, su relacién delante-atras simulada es
15 dB. Por tanto, utilizando un NBCSRR como elemento radiante, se puede mejorar la

relacion delante-atras de una antena impresa hasta 9 dB.
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Figura 3.18 (a) Antena impresa convencional realizada mediante CS7 Microwave
Studio y (b) sus pérdidas de retorno (izquierda) junto con su diagrama de radiaciéon
simulado (derecha) evaluado a 3 GHz en el plano H (linea continua) y plano E (linea

discontinua).

A partir de la ecuacién del radar [80], se puede comprobar que, para una
determinada potencia umbral suministrada Wy y de deteccion W7, la maxima distancia
de deteccién R es proporcional a la raiz cuadrada de la ganancia de la antena G. En
consecuencia, el ratio entre las maximas distancias de deteccion para objetos situados

en la parte anterior y posterior del detector puede calcularse como
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L R[47Z—RBACKJ |BACK R G|
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A, ’ RBACK G|BACK .
W, =Wy —>— | G|
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La antena propuesta exhibe una relacién Rprovr/Rpack = 15.7, mientras que la

antena parche presenta una relacion de 5.6. Esto representa una mejora significativa

para el caso de la antena basada en un resonador NBCSRR. En la Tabla 3.2 se muestra

una comparacion del rendimiento entre ambos tipos de antenas.

ANTENA PROPUESTA ANTENA PROPUESTA ANTENA PARCHE

(SIMULADA) (MEDIDA) (SIMULADA)
Ganancia maxima (dBi) 6.1 - 8.8
Eficiencia (%) 57 - 95
Prronr (dBm) - -29.9 —
Pgack (dBm) - -53.8 -
D/A (dB) 24 23.9 15
Rrronr/Riack 15.8 15.7 5.6

Tabla 3.2 Comparacion del rendimiento de las antenas de las Figuras 3.16 y 3.18.
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Agrupaciones lineales de resonadores

eléctricamente pequenos

En el Capitulo 3 se ha utilizado un NBCSRR como radiador para mejorar alguna de
las prestaciones de una antena impresa, en ese caso la relacion delante-atras
principalmente. Sin embargo, al ser un resonador eléctricamente pequenio su
directividad es menor en comparacién con una antena parche ya que sus dimensiones
son mucho més pequetias que la longitud de onda [14]. Para obtener una directividad
elevada se puede aumentar el nimero de elementos, de modo que si estos se alimentan
con una amplitud y fase determinadas puede obtenerse un diagrama de radiacién
predefinido. Este concepto se conoce como agrupaciones de antenas (antenna array) y a
largo de este capitulo se realizaran diferentes agrupaciones lineales longitudinales y
transversales utilizando esta clase de particulas como elementos radiantes, tal y como

se muestra a continuacion.
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4.1 Antenas Yagi-Uda planares basadas en SRRs

En este apartado se realizardn unas antenas Yagi-Uda planares reemplazando los
dipolos de A/2 por SRRs trabajando en la segunda resonancia, cuyo principio de
operacion se expone en la seccién 4.1.2 junto con otras configuraciones presentes en la
literatura (seccién 4.1.1). En la seccién 4.1.3 se disenardn dos antenas Yagi-Uda
distintas en funcién de si la topologia de estos resonadores es circular (sub-seccién
4.1.3.1) o bien cuadrada (sub-seccién 4.1.3.2). En ambos casos se implementaran los
respectivos prototipos, sus caracteristicas principales se mediran experimentalmente y
se compararan los resultados obtenidos con los simulados asi como con el estado del

arte actual.

4.1.1 Introduccion a las antenas Yagi-Uda

Las antenas Yagi-Uda [81], [82] han sido ampliamente utilizadas como agrupaciones
longitudinales (endfire) en los tltimos anos para aplicaciones de radiodifusién de
televisién asi como en estaciones de radioaficionados, entre otros. La configuracién
clésica consiste en una agrupacién de dipolos de A/2 paralelos, dénde solamente un
elemento necesita ser excitado y el resto de elementos parasitos contribuye a generar un

diagrama de radiacion directivo (Figura 4.1).
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Figura 4.1 Configuracién canénica de una antena Yagi-Uda. Imagen extraida de [14].
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La topologia maés tipica consiste en un elemento activo, un reflector y entre uno y
veinte directores. A fin de optimizar su ganancia y su relacion delante-atras (D/A4), las
longitudes /, y espaciados s, entre elementos deben ajustarse debidamente [83], [84].
Habitualmente la longitud del elemento activo es préxima a A/2 (0.45A — 0.49A) para
que sea resonante, mientras que los directores son méas pequenos que dicho elemento
activo (0.4A — 0.45A) para formar un haz en el eje longitudinal de la agrupacién. La
longitud del reflector en cambio es ligeramente mayor a la del elemento activo (0.5A —
0.52A). La separacién entre directores es 0.3A — 0.4A (aunque no tiene porqué ser
uniforme para disenos Optimos), mientras que la separaciéon entre el reflector y el
elemento activo es normalmente cercana a 0.25A. Por otro lado, es importante destacar
que el espaciado entre los directores y sus dimensiones tienen una gran influencia en la
directividad méxima, asi como la separacion y las dimensiones del reflector en la
impedancia de entrada y la relaciéon delante-atréas [14].

Esta clase de antenas es cominmente utilizada debido a que son faciles de fabricar y
proporcionan unas caracteristicas razonables (incluyendo un haz unidireccional) en
términos de ganancia y relacion delante-atras. Sin embargo, su ancho de banda es
relativamente estrecho (alrededor del 2%), por lo que se suele utilizar un dipolo doblado
resonante como elemento activo dado que su ancho de banda es mayor que el del dipolo
de A/2 [85] .

A fin de reducir su dimensién transversal, las antenas Yagi-Uda se han
implementado también sobre sustratos planares. Estas estructuras poseen un bajo
perfil, son ligeras y compatibles con otra clase de circuiteria impresa. Ademas pueden
configurarse para realizar otras agrupaciones con el objetivo de mejorar la ganancia [86]
o el ancho de banda relativo [87] (Figura 4.2). Por otro lado, alimentar el elemento
activo puede ser probleméatico debido a la presencia de los radiadores parasitos, por lo
que puede empelarse un plano de masa truncado como reflector para evitar la presencia

del dipolo posterior al elemento activo [88].
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Figura 4.2 Antena cuasi-Yagi-Uda (izquierda) junto con sus pérdidas de retorno
(derecha). Como se puede apreciar, el ancho de banda relativo simulado y experimental
son aproximadamente del orden de 48%. Imégenes extraidas de [87].

Las antenas Yagi-Uda microstrip basadas en parches rectangulares fueron
estudiadas por primera vez en 1989 por Huang [89] (Figura 4.3) y sus caracteristicas
principales eran poseer una topologia simple y una ganancia elevada, asi como evitar el
problema relacionado con la alimentacion mencionado previamente. No obstante, esta
solucién proporcionaba una relaciéon delante-atras reducida y no era capaz de radiar
completamente en la direcciéon longitudinal debido a las propiedades de radiacién de los
parches. Otros trabajos posteriores se centraron en superar estas limitaciones, ya fuera
obteniendo una relacion delante-atrds elevada [90], [91] o una radiacién enfocada
completamente en el eje longitudinal de la agrupacién [92] (Figura 4.3). En este tltimo
caso, ademas, también permitia obtener una polarizacién lineal en vertical debido a la

excitacién de unos momentos dipolares magnéticos paralelos a la superficie de la

antena.
METALLIC GRCUND PLANE DIELECTRIC
REFLECTOR SUBSTRATE
PATCH —\

al

DRIVEN ‘/ \LMETALLIC
ELEMENT DIRECTOR
PATCHES

Figura 4.3 Antena Yagi-Uda microstrip basada en parches cuadrados (izquierda) y
antena Yagi-Uda microstrip basada en dipolos magnéticos (derecha). Los bordes de los
paches se cortocircuitan en este segundo caso para obtener polarizacién vertical.
Iméagenes extraidas de [89] y [92], respectivamente.
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Aunque la longitud de las antenas Yagi-Uda puede modificarse segtin el ntimero de
directores (los cuales controlan la directividad, como ya se ha mencionado), su anchura
viene dada normalmente por la longitud de los elementos radiantes, que suele ser
proxima a A/2. Un método clésico para reducir su anchura consiste en utilizar espiras
circulares cuyo perimetro sea cercano a A (y, por tanto, su didmetro a A/3) [93], [94].
Sin embargo, esta aproximacién implica un incremento significativo de la secciéon
cruzada de la antena, por lo que no puede fabricarse mediante tecnologias planares
(Figura 4.4).

X
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\@

¥ Reflector Feed

Directors

Figura 4.4 Antena Yagi-Uda basada en espiras circulares. Imagen extraida de [14].

Dicho esto, en las sub-secciones 4.1.3.1 y 4.1.3.2 se introducird una nueva clase de
antena Yagi-Uda donde los elementos de la agrupacién seran reemplazados por
resonadores eléctricamente pequeiios (esto es, SRRs). Esto permitira reducir la anchura
de la antena practicamente un factor 2 respecto de una Yagi-Uda basada en dipolos de

A/2 manteniendo las mismas propiedades de radiacién que la configuracién original.

4.1.2 Principio de funcionamiento

Los resonadores Split Ring Resonator (SRR) han sido utilizados tipicamente en
dispositivos metamateriales [95], [96]. Dichas particulas, junto con otras estructuras
derivadas, se han empleado para mejorar la funcionalidad de antenas [25], [97],
incluyendo agrupaciones como la Yagi-Uda. En [98], un par de SRRs ameandrados
fueron grabados en el elemento activo para reducir su anchura hasta A/3.3, aunque
entonces la ganancia también se redujo significativamente (Figura 4.5). En [99], se
obtuvo funcionalidad multibanda cargando los elementos de la agrupacion con SRR de

topologia cuadrada. Més recientemente, también se realizé6 un disefio con diagramas de
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radiacién opuestos en dos bandas frecuenciales distintas anadiendo SRRs al elemento
reflector (Figura 4.5) [100]. Sin embargo, el uso de estos resonadores como elementos

radiantes en una antena Yagi-Uda no ha sido descrito con anterioridad.
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Figura 4.5 Layout de la antena con SRRs grabados en el elemento activo (izquierda) y
antena con SRRs cargados en el reflector (derecha). Imégenes extraidas de [98] y [100],

respectivamente.

Las propiedades de radiacion de un SRR en su segunda resonancia ya han sido
descritas anteriormente en el apartado 2.2 demostrando que un SRR trabajando a
dicha frecuencia de resonancia se comporta de manera similar a un dipolo de media
longitud de onda en términos de impedancia de entrada y resistencia de radiacién, pero
reduciendo sus dimensiones laterales practicamente a la mitad. A fin de aprovechar este
comportamiento, se han disenado unas antenas Yagi-Uda substituyendo los dipolos de
A/2 por SRRs para implementar los elementos activo y parasitos (esto es, el reflector y
los diferentes directores). Este hecho permite reducir sustancialmente la anchura de la
antena manteniendo las caracteristicas (mayormente la ganancia y la relacion delante-
atrds) de una antena Yagi-Uda candnica. Puesto que los campos radiados por el
momento dipolar magnético residual de un SRR son paralelos a los del momento
dipolar eléctrico predominante en la direccion del haz principal de la agrupacion, se
espera que la polarizaciéon de estas antenas en dicha direccién sea lineal. Para obtener
un diagrama de radiacién muy directivo con una ganancia elevada, el ntmero de
directores debe ser grande (como se ilustra en la sub-seccién 4.1.3.1). En base a los

andlisis tedricos sobre antenas Yagi-Uda convencionales [14], las dimensiones de los
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directores tienen que ser ligeramente menores a las del elemento activo, mientras que
las del reflector deben ser un poco mayores. Asimismo, la separacion entre el reflector y

el elemento activo tiene que ser menor que el espaciado entre directores.

4.1.3 Estructuras disefiadas e implementadas

A lo largo de esta seccion se mostraran las distintas configuraciones realizadas a
partir del principio de funcionamiento descrito anteriormente. Como prueba conceptual,
se han disefiado y simulado electromagnéticamente dos antenas Yagi-Uda trabajando
dentro de la banda Wireless Local Area Network (WLAN) mediante SRRs con
topologia circular (sub-seccién 4.1.3.1) y topologia cuadrada (sub-seccién 4.1.3.2). Para
validar los resultados obtenidos, se han fabricado sus respectivos prototipos y sus

principales caracteristicas se han medido y comparado con el estado del arte actual.

4.1.3.1 Antena Yagi-Uda planar basada en SRRs con topologia circular
La antena propuesta consiste en una agrupaciéon longitudinal de resonadores

eléctricamente pequenos. En este caso se han utilizado SRRs con geometria circular, tal

y como se ilustra en la Figura 4.6.
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Figura 4.6 Distribucién de carga (izquierda) y corriente simulada mediante el software
ADS Momentum (derecha) de un Split Ring Resonator con topologia circular a su

segunda resonancia.

En la Figura 4.7 se ha representado el /ayout de la antena Yagi-Uda realizada, la
cual consta de 15 elementos. El sustrato utilizado es ArlonCU 250LX con permitividad

dieléctrica ¢, = 2.43, tangente de pérdidas tand = 0.0022 y grosor 2 = 0.49 mm.
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Figura 4.7 Configuraciéon de una antena Yagi-Uda planar basada en SRRs circulares.

En primer término se ha procedido a disenar el elemento activo. De acuerdo con
[101], el radio promedio 7, del SRR se ha aproximado a A¢/11 a fin de ajustar su
resistencia de radiacién (la cual es proxima a la impedancia de entrada debido a las
bajas pérdidas éhmicas y de dieléctrico) a 50 €2 en la resonancia. Dado que en este caso
la frecuencia de trabajo es f; = 5.5 GHz, el radio promedio equivale a r = 4.96 mm. El
siguiente paso ha consistido en obtener la anchura de las pistas c¢. La eficiencia de
radiacion de un SRR puede representarse en funcién de la conductividad del metal o, el
radio promedio 7y y la anchura de pista ¢ [101] (ver ecuacién 2.23). En la Figura 4.8 se
ilustra la dependencia de la eficiencia de radiacién de un SRR con dicha anchura ¢

estableciendo previamente el valor de 1 y o como la conductividad del cobre.
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Figura 4.8 Eficiencia de radiacién de un SRR en funcién de la anchura de las pistas
conductoras (sin considerar la presencia del sustrato dieléctrico). El resto de variables

se han fijado a iy = 4.96 mm, £ = 5.5 GHzy 0 = 5.96 - 10" S/m.

Como se puede apreciar, la eficiencia crece asintéticamente al aumentar el grosor de
pista ¢ (llegando a valores cercanos al 100% para el caso de pistas muy anchas). Por

tanto, a fin de asegurar una eficiencia superior al 90% el grosor de las pistas se ha
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fijado en ¢ = 0.7 mm. En ultimo término se ha ajustado la segunda resonancia de este
SRR a la frecuencia de operacién f; variando la distancia d entre anillos (la cual
controla el acoplamiento entre éstos), resultando en un valor de d = 0.35 mm. Por otro
lado, la anchura de la abertura de cada anillo se ha fijado en 1.3 mm.

Una vez disenado el elemento activo, se ha procedido a configurar el resto de
elementos parasitos. Los distintos directores asi como el reflector se han disefiado para
optimizar la ganancia méxima (en la direccién longitudinal) y la relacién delante-atras
de la antena manteniendo su impedancia de entrada préxima a 50 2. Para ello se ha
hecho un estudio paramétrico barriendo su tamafio y sus respectivas separaciones entre
ellos.

El tamaiio de todos los directores es la primera variable que ha sido analizada. Esta
se ha disminuido progresivamente un factor /; manteniendo su relacién de aspecto.
Inicialmente, el tamano del reflector se ha incrementado un 5% respecto del elemento
activo y todos los elementos se han espaciado uniformemente 0.25A, centro a centro
(valores tipicos para una antena Yagi-Uda canénica [14]). Los cambios en la ganancia
méaxima y la relacién delante-atras a £ se muestran en la Figura 4.9. Como se puede
apreciar, ambos parametros incrementan gradualmente su valor a medida que el
tamano del director se acerca a la del elemento activo. Para maximizar la ganancia, el

tamano del director se ha reducido un 4% (Z;= 0.96) comparado con el elemento activo.

10 22

-19
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Figura 4.9 Ganancia y relacion delante-atras de la antena Yagi-Uda propuesta a £ en

funcién del tamano de los directores.
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A continuacién se ha perturbado el tamano del reflector incrementandolo un factor
/. manteniendo nuevamente su relaciéon de aspecto y una separaciéon de 0.25A, centro a
centro entre radiadores, asi como el valor de /; hallado previamente. Como se puede
observar en la Figura 4.10, a medida que el reflector aumenta su tamano la ganancia y
la relacién delante-atras decrecen significativamente. Con tal de maximizar estos dos
pardmetros simultdneamente, el tamano del reflector se ha aumentado un 3% (.= 1.03)
comparado con el elemento activo. A modo de sumario se exponen en la Tabla 4.1 las

dimensiones geométricas de dichos elementos.

11 24

Gain (dBi)

Figura 4.10 Ganancia y relacion delante-atras de la antena Yagi-Uda propuesta a £ en

funcién del tamano del reflector.

DIMENSIONES GEOMETRICAS DE LOS SRRS

REFLECTOR ELEMENTO ACTIVO DIRECTORES

¢ (mm) 0.72 0.70 0.67
d (mm) 0.36 0.35 0.34
ro (mm) 5.11 4.96 4.76

Tabla 4.1 Radio promedio (1y), grosor de pista (¢) y separacién entre anillos (d) del

elemento activo y del resto de elementos de la antena propuesta.
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Una vez fijado el tamaifio de los directores y del reflector, la siguiente variable que
ha sido barrida es la separacién entre directores s, En este caso se ha considerado un
espaciado uniforme entre dichos elementos parasitos. De acuerdo con la Figura 4.11, la
relacion delante-atras fluctiia bastante al aumentar el valor de s; por lo que se ha
seleccionado un espaciado de 0.32), (17.5 mm) centro a centro a fin de optimizar ambos

parametros conjuntamente.

12 24
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S
Figura 4.11 Ganancia y relacion delante-atras de la antena Yagi-Uda propuesta a £ en

funcion del espaciado entre directores.

La ultima variable que se ha modificado ha sido la separacion entre el reflector y el
elemento activo s, (habiendo determinado el resto de dimensiones anteriormente).
Ademés del impacto que ésta ejerce sobre la ganancia méaxima y la relacién delante-
atras (Figura 4.12), también tiene una gran influencia en la impedancia de entrada de
la antena, tal y como se muestra en la Tabla 4.2. A fin de obtener una buena
adaptaciéon e incrementar dichos parametros lo méaximo posible, la distancia s,se ha

fijado a 0.282¢ (15 mm) centro a centro.
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Figura 4.12 Ganancia y relacion delante-atras de la antena Yagi-Uda propuesta a £ en

funcién del espaciado entre el reflector y el elemento activo.

IMPEDANCIA DE ENTRADA DE LA ANTENA (A 5.5 GHZ)

Espaciado s, Impedancia de entrada (€2)
0.26 53.6 + j8.5
0.280 54.6+ j0.1
0.2920 99.5 - jl.1
0.31x 62.0 - j8.1
0.330 70.5- j17.4
0.35X0 68.3—j14.9

Tabla 4.2 Impedancia de entrada de la antena propuesta (a f£) en funciéon de la
separacién entre el reflector y el elemento activo. A medida que el valor de s aumenta,

la reactancia de la impedancia de entrada se incrementa progresivamente.

A fin de alimentar externamente el elemento activo en el centro del anillo externo se
ha realizado una excitacién antipodal basada en una linea de transmision paired strip
(Figura 4.13). De este modo se ha evitado utilizar un balun para excitar la antena
[102], [103]. Una de las tiras metélicas se ha ubicado en la parte posterior del sustrato y
se ha conectado con la mitad inferior del SRR mediante una via metalica. La longitud
eléctrica de dicha linea se ha fijado a A,/2 para mantener la impedancia de entrada
préxima a la de la antena, la cual proporciona una buena adaptacién. Sus dimensiones
resultantes han sido Z, = 18.2 mm y W, = 0.7 mm, respectivamente.
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Figura 4.13 Linea de acceso para alimentar el elemento activo (SRR circular).

Llegados a este punto, el layout de la antena ilustrada en la Figura 4.7 se ha
simulado mediante el software CST Microwave Studio. Su coeficiente de reflexién se
expone en la Figura 4.14, el cual muestra una buena adaptacién (cerca de —30 dB)

alrededor de £ con un ancho de banda de 180 MHz a —10 dB.

ffffffff Simulation
—— Measurement
‘30 T T T T T T T
5,00 5,25 5,50 5,75 6,00
Frequency (GHz)

Figura 4.14 Coeficiente de reflexién simulado y medido de la antena Yagi-Uda basada

en SRRs circulares.

Por otro lado, su diagrama de radiaciéon simulado se ha representado en la Figura
4.15. Dicha antena exhibe una ganancia maxima de 11.5 dBi en la direccién
longitudinal de la agrupacién con una eficiencia de radiacién del 84%. La relacién
delante-atras y el ancho de haz a -3 dB son aproximadamente 14 dB y 32.5°
respectivamente en ambos planos, mientras que la relacién de lébulo principal a

secundario (NVLPS) es —6.1 dB en el plano H y —10.4 dB en el plano E.
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Figura 4.15 Diagrama de radiacién normalizado de la antena propuesta simulado y
experimental evaluado a 5.72 GHz en el (a) plano H (x2) y (b) plano E (xy).

A fin de validar los resultados obtenidos, se ha fabricado la antena disenada en esta
sub-seccién (Figura 4.16) mediante una fresadora mecénica LPKF ProtoMat H100. Un
conector SMA de impedancia caracteristica 50 §2 se ha soldado en el puerto de entrada
de la agrupacién para excitarla. El coeficiente de reflexiéon de esta antena se ha medido
a continuacién con la ayuda de un analizador de redes Agilent N5221A. Los resultados
obtenidos (Figura 4.14) muestran una buena adaptacién y un ancho de banda a —10 dB
de 191 MHz, lo cual concuerda muy bien con las simulaciones. Sin embargo, se ha
producido un desplazamiento en frecuencia de 165 MHz en dicha respuesta como

consecuencia de algunas tolerancias en el proceso de fabricacion.
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Figura 4.16 Prototipo fabricado de la antena Yagi-Uda basada en SRRs con topologia
circular.

El diagrama de radiacion experimental de la antena propuesta se ha obtenido
mediante el método de comparacién de ganancia (gain transfer method) [104]. Para ello
se ha conectado la antena de la Figura 4.16 (Antenna Under Test) y una antena de
referencia (DE0518 broadband horn antenna) a los puertos de un analizador de redes
Agilent N5221A y el pardmetro S se ha medido tomando como plano de referencia el
puerto de entrada de cada antena. La separacién entre antenas / (Figura 4.17) se ha
fijado a 8 m, la cual es mayor que el limite inferior de la zona de Fraunhofer (campo
lejano) [14] de la antena de referencia (7.4 m) y la antena propuesta (2.3 m). En tltimo
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término, la ganancia de la antena disenada en esta sub-seccién se ha calculado a partir

de la ecuacion de transmision de Friis en espacio libre y el parametro 5.
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Figura 4.17 Esquema del sistema de medida de ganancia (gain transfer method).

El diagrama de radiacion experimental se ha representado en la Figura 4.15,
exhibiendo pequenas variaciones con los resultados simulados debido a efectos de
scattering en el sistema de medida. La ganancia maxima, la relaciéon delante-atrés y el
ancho de haz a —3 dB son proximos a sus valores simulados. Sin embargo, la relaciéon de
l6bulo principal a secundario es 3 dB menor al valor esperado en el plano H y 3 dB
mayor en el plano E. Como se expone en los resultados experimentales de la Figura
4.18, la relacién delante-atras es mas sensible con la frecuencia que la ganancia, pero
ambos pardmetros muestran suaves cambios dentro del ancho de banda operativo de la
antena. Respecto a la polarizacion cruzada normalizada en la direccion longitudinal, los
niveles medidos (—25 dB) permiten considerar la radiacién como puramente lineal (de

acuerdo con el analisis tedrico de la seccién 4.1.2).
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Figura 4.18 Ganancia méaxima y relacién delante-atras medidas dentro del ancho de
banda a —10 dB de la antena propuesta.
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Las caracteristicas principales de la antena implementada, incluyendo sus
dimensiones eléctricas a £ y su ancho de banda fraccional (FBW), se han comparado
con otras antenas Yagi-Uda presentes en la literatura en la Tabla 4.3. Como era
previsible, esta antena basada en SRRs muestra un ancho de banda relativamente
estrecho, dado que sus elementos son resonadores eléctricamente pequefios y, por tanto,
su factor de calidad tiende a ser mayor comparado con parches o dipolos de media
longitud de onda para un mismo valor de eficiencia de radiacién [11]. Se puede observar
también que la antena disefiada sigue la tendencia general en términos de ganancia, es
decir, que exhibe un buen rendimiento en relaciéon a su numero de elementos.
Asimismo, su anchura es reducida aproximadamente por un factor dos en comparacién
con el estado del arte. Puesto que la antena de la Figura 4.16 no implica un incremento
significativo de la longitud para un ntmero determinado de elementos, el drea ocupada

por dicha antena se reduce a la mitad manteniendo un funcionamiento similar.

COMPARACION CON EL ESTADO DEL ARTE DE ANTENAS YAGI-UDA PLANARES

Figura 4.16  [92] [90] [105] [86] [87]
N° de elementos 15 12 7 7 4 3
Ganancia (dBi) 11.3 10.4 10.7 9.8 9.3® 4
Eficiencia (%) 84 - 85 90® - -
D/A (dB) 14 10 15 20 11 16
FBW (%) 3.3 11.7 10 16.6 2.5 48
Longitud 4.6 347X 1.95) Ao 1.3X0 No/2
Anchura Ao/4 1.7320  1.95X, Ao/2.1 Ao/2.3 Ao/2

@Valor simulado; ®Directividad

Tabla 4.3 Comparacién de las propiedades principales de la antena basada en SRRs

circulares con el estado del arte de antenas Yagi-Uda planares.

4.1.3.2 Antena Yagi-Uda planar basada en SRRs con topologia cuadrada
Anélogamente a la sub-seccién 4.1.3.1, a continuaciéon se ha implementado otra

Yagi-Uda planar donde el elemento activo, el reflector y los distintos directores han
sido reemplazados por Split Ring Resonators (SRRs). Sin embargo, en este caso se han

utilizado particulas con topologia cuadrada, como se muestra en la Figura 4.19.
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Figura 4.19 Distribuciéon de carga (izquierda) y corriente simulada mediante el

software ADS Momentum (derecha) de un Split Ring Resonator con topologia

cuadrada a su segunda resonancia.

Las propiedades de radiacion de un SRR con forma cuadrada ya han sido
estudiadas previamente en la primera resonancia en [47], demostrando que dicho
resonador exhibe una eficiencia de radiacién y un ancho de banda mayor que un SRR
con topologia circular. Esto se atribuy6é al incremento del area encerrada por la
distribucién de carga en el resonador cuando el lado del cuadrado es idéntico al
didmetro del circulo (es decir, el circulo esté inscrito dentro del cuadrado). Aunque atn
no se ha realizado un analisis riguroso de un SRR cuadrado trabajando en la segunda
resonancia, la distribucién de carga esperada (similar a la de [101]) sugiere también una
mejora de sus propiedades de radiacién respecto de un SRR candnico.

El tamafio eléctrico del radio del SRR de la Figura 4.19 a £, esto es, a,/A¢ es
aproximadamente 0.1 (lo cual es equivalente a /4 veces el radio de un SRR circular).
No obstante, este valor puede modificarse ligeramente ajustando la separacion entre
anillos d y la anchura de las pistas ¢, asi como la permitividad dieléctrica relativa e,y
grosor h del sustrato. Pese a que la anchura g de la abertura de cada anillo no suele ser
un parametro de control en el diseno de SRRs para aplicaciones relacionadas con los
metamateriales, en este caso se va a considerar como un parametro de disefio adicional.

De hecho, incrementando g significativamente se producen dos efectos primordiales.
En primer término, debido a la reduccién del perimetro del resonador, el valor de ay/Ag
debe incrementarse para mantener la resonancia a la misma frecuencia. En segundo
lugar, dicho aumento de dimensiones produce un incremento de la resistencia de
radiacion dado que las cargas acumuladas en los extremos de cada anillo se separan

entonces una distancia mayor, lo cual da lugar a un momento dipolar eléctrico mayor.

~I
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Esto conlleva un aumento de la eficiencia de radiacién de cada elemento radiante y
consecuentemente de toda la agrupacion, puesto que la resistencia de radiacién de un
SRR cuadrado serd directamente proporcional a a)* mientras que su resistencia de
pérdidas serd unicamente proporcional a a,(de acuerdo con las ecuaciones 2.21 y 2.22
de un SRR circular). Por tanto, ajustando el pardmetro geométrico g permite controlar
el compromiso existente entre tamafio y rendimiento, de acuerdo con los requisitos de
disefio de una aplicacién en particular.

A fin de validar la funcionalidad de este nuevo enfoque, se ha disenado una antena
Yagi-Uda planar de 5 elementos (Figura 4.20) sobre un sustrato ArlonCU 250LX con
permitividad dieléctrica e, = 2.43, tangente de pérdidas tand = 0.0022 y grosor
h = 0.49 mm. El elemento activo se ha disenado para ubicar su segunda resonancia a

L = 5.25 GHz.

REFLECTOR DRIVEN DIRECTORS

R | |

L

Figura 4.20 Configuraciéon de una antena Yagi-Uda planar basada en SRRs cuadrados.

Las dimensiones y la separacién de los elementos pasivos (es decir, el reflector y los
diferentes directores) se han fijado a partir de las reglas de disefio de antenas Yagi-Uda
convencionales [14]. En la Tabla 4.4 se exponen todos los parametros geométricos de la
antena propuesta. El tamano de todos los directores se ha disminuido un 2% respecto
del elemento activo (manteniendo su relacién de aspecto) y el del reflector se ha
incrementado un 5%. El espaciado entre directores se ha fijado a Sp = 19 mm de centro

a centro (0.332¢). Finalmente, la distancia entre el elemento activo y el reflector se ha
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seleccionado para mantener una buena adaptacién a 50 2 en el puerto de entrada, lo

cual ha derivado en un valor de Sz = 14 mm de centro a centro (0.242).

DIMENSIONES GEOMETRICAS DE LOS SRRS

REFLECTOR ELEMENTO ACTIVO DIRECTORES

¢ (mm) 0.76 0.72 0.71
g (mm) 7.6 7.45 7.3
d (mm) 0.21 0.2 0.19
a0 (mm) 5.72 5.45 5.34

Tabla 4.4 Grosor de pista (c¢), anchura de las aberturas (g), separacién entre anillos (d)
y semilado promedio (ay) del elemento activo y del resto de elementos de la antena
propuesta.

El elemento activo se ha alimentado mediante una linea de transmisién paired strip
(Figura 4.21) conectada a una abertura ubicada en el centro del anillo externo del SRR,
tal y como se ha realizado anteriormente en la sub-seccién 4.1.3.1. La longitud eléctrica
de esta linea se ha fijado a media longitud de onda guiada a fin de mantener la
impedancia de entrada igual a la de la antena, la cual es préxima a 50 2. Sus
dimensiones resultantes han sido L, = 204 mm y W, = 0.4 mm, respectivamente.
Por otro lado, las dimensiones finales de la antena Yagi-Uda propuesta (drea activa)

son L, = 83.7mmy W, = 13.1 mm.

BOTTOM SIDE TOP SIDE

A :LI —
'lf
:I-,
Y ol | e VIA

z x v

Figura 4.21 Linea de acceso para alimentar el elemento activo (SRR cuadrado).

A continuacién, el layout de la antena descrita en la Figura 4.20 se ha simulado
mediante el software CST Microwave Studio y posteriormente se ha fabricado un

prototipo inicial de dicha configuraciéon, como se muestra en la Figura 4.22.
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Figura 4.22 Prototipo fabricado de la antena Yagi-Uda basada en SRRs con topologia
cuadrada.

Su coeficiente de reflexién se ha medido mediante un analizador de redes Agilent
N5221A y se ha comparado con los resultados simulados (Figura 4.23). Como se puede
apreciar, hay una buena adaptaciéon alrededor de la frecuencia de operacion, aunque
existe un leve desplazamiento en frecuencia en la respuesta asi como una pequena
reduccion del ancho de banda. Estas diferencias pueden atribuirse a una ligera
variacion en la longitud de la linea de transmisién paired strip producto de tolerancias

en el proceso de fabricacién.

ffffffff Simulation
Measurement
'20 T T T T T T T T T
4,75 5,00 5,25 5,50 5,75 6,00

Frequency (GHz)

Figura 4.23 Coeficiente de reflexién simulado y medido de la antena Yagi-Uda basada
en SRRs cuadrados.

El sistema de medida utilizado para medir su diagrama de radiacién es idéntico al
ilustrado previamente en la Figura 4.17, el cual estd basado en el método de

comparacién de ganancia [104]. En este caso el limite inferior de la zona de campo
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lejano de la antena propuesta es aproximadamente 0.25 m. Los diagramas de radiaciéon
simulados y experimentales en el plano E (xy) y en el plano H (xz) se han representado

en la Figura 4.24.

(a) (b)

-104

---- Simulated -5+
Measured 04

---- Simulated
—— Measured

180

Figura 4.24 Diagrama de radiacién normalizado de la antena propuesta simulado y
experimental evaluado a 5.6 GHz y normalizado a una ganancia maxima de 8.3 dBi en
el (a) plano H (xz) y (b) plano E (xy).

Como se puede comprobar, existe relativamente buena concordancia entre ambos
resultados, lo que confirma que la estructura propuesta efectivamente se comporta
como una antena Yagi-Uda con un diagrama de radiacion unidireccional orientado en la
direccién longitudinal de la agrupacién (6 = 90°, ¢ = 0°). También se puede observar
una reduccién del ancho de haz a -3 dB y la relacion delante-atras (D/A4) en
comparacion con las simulaciones. Esto es debido a pequenas variaciones de los
parametros geométricos de los SRRs del prototipo fabricado, ya que el rendimiento de
las antenas Yagi-Uda es muy sensible al tamafio y separacién de sus elementos
radiantes [14]. La ganancia maxima simulada y la eficiencia de radiacién han resultado
ser G = 83 dBi y nms = 92%, respectivamente. La ganancia medida en el eje
longitudinal de la agrupacién (G = 8.1 dBi) concuerda muy bien con el valor simulado.

Las propiedades de radiaciéon de la antena propuesta, incluyendo la ganancia, la
relacién delante-atras, la eficiencia de radiacién y el ancho de banda fraccional (FBW)
se han comparado en la Tabla 4.5 con varias antenas Yagi-Uda planares presentes en la
literatura, junto con sus dimensiones eléctricas a f. Cabe remarcar que los disefios
seleccionados poseen unas dimensiones compactas y un numero de elementos similar.
Nuevamente la achura de la antena basada en SRRs con topologia circular se ha
reducido de manera considerable en comparaciéon con el resto de configuraciones

manteniendo un buen rendimiento en términos de ganancia, eficiencia de radiacién y
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relacion delante-atras. Respecto al ancho de banda fraccional, se ha obtenido un valor
relativamente bajo debido a que los elementos radiantes de la antena de la Figura 4.22
son resonadores eléctricamente pequenos (lo cual implica un factor de calidad mayor en
comparacién con parches o dipolos de longitud 2¢/2 para un mismo valor de eficiencia

de radiacion [11]).

COMPARACION CON EL ESTADO DEL ARTE DE ANTENAS YAGI-UDA PLANARES

Figura 4.22  [106]© [86] [107] [108] [87]
N° de elementos 5) 4 4 3 3 3
Ganancia (dBi) 8.1 6.7 9.3%) 6 6.5 4
Eficiencia (%) 92 75 - - 85 -
D/A (dB) 11 9 11 ; 14.69 16
FBW (%) 2.6 8 2.5 9 11 48
Longitud 1.57 Ao/3 1.3%  No/3.4  A/35  Ao/2
Anchura Ao/4.4 Ao/3 Ao/2.3  A¢/3.4  A/2.8 Ao/2

@Valor simulado; ®Directividad; /Utiliza componentes SMD

Tabla 4.5 Comparacion de las propiedades principales de la antena basada en SRRs

cuadrados con el estado del arte de antenas Yagi-Uda planares.

4.2 Agrupaciones transversales basadas en NBCSRRs

En este apartado se presentard una agrupacién transversal (broadside) donde los
parches metélicos (de dimensiones cercanas a A/2 x A/2) se han sustituido por
particulas NBCSRRs. En la seccién 4.2.1 se realizard una breve introduccion sobre esta
clase de agrupaciones mientras que en la seccion 4.2.2 se describird el funcionamiento
de la antena propuesta. En dltimo término, en la seccién 4.2.3 se disefiara dicha antena
y se simulardn sus propiedades principales (es decir, sus pérdidas de retorno y su
diagrama de radiacién a la frecuencia de operacion). Posteriormente se validaran dichos

resultados a partir de las medidas experimentales.

4.2.1 Introduccion alas agrupaciones de antenas microstrip
Las antenas microstrip (patch antennas) son utilizadas como elementos individuales

en una gran variedad de aplicaciones debido, entre otros, a su bajo perfil y a su

80



CAPITULO 4 AGRUPACIONES LINEALES DE RESONADORES ELECTRICAMENTE
PEQUENOS

facilidad de fabricacién (ver capitulo 3). Sin embargo, también son muy populares como
elementos radiantes en agrupaciones de antenas [109]-[111]. Como se ha mencionado al
principio de este capitulo, esta clase de configuraciones permiten sintetizar diagramas
de radiaciéon que no son posibles obtener con un solo elemento.

Dependiendo del tipo de alimentacién, estas agrupaciones pueden clasificarse en dos
grupos distintos: redes de excitacién en paralelo (corporate-feed network) o en serie
(series-feed network). Las primeras se caracterizan por poseer un solo puerto de entrada
y multiples lineas en paralelo acabadas con su respectivo elemento radiante (Figura
4.25) [112]-[115]. Esto facilita el control de la distribucién de corrientes (es decir,
amplitud y fase) en cada radiador por separado. Cuando la alimentaciéon de la
agrupaciéon es uniforme, la potencia se divide equitativamente entre los diferentes
parches. Si ademaés la distancia del puerto de entrada a cada elemento es idéntica,
entonces el maximo de radiacién estd ubicado en la direccién trasversal (6 = 0°). Por
otro lado, el nimero de radiadores tiene que ser siempre una potencia de 2 para que la

agrupacién sea simétrica [116].

Figura 4.25 Agrupacién transversal unidimensional de 8 elementos (izquierda) y
bidimensional de 2 x 2 parches (derecha) con alimentacién en paralelo. Imagenes

extraidas de [112] y [114], respectivamente.

En relacién a la alimentacién serie, todos los parches estdn interconectados
mediante lineas de trasmision de alta impedancia y tinicamente el primer elemento es
excitado, de modo que pequenas partes de la energia inyectada se van disipando
progresivamente en los distintos elementos dispuestos a lo largo de la linea [117]-[119].
Si dicha linea de transmision estd acabada con una carga adaptada esta agrupaciéon se

denomina de onda progresiva (traveling-wave array), mientras que si ésta termina en
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un cortocircuito o un circuito abierto se trata de una agrupaciéon de radiadores
resonantes (resonant array). En la Figura 4.26 se ilustran esta clase de configuraciones
cuando el acoplamiento es directo, aunque también cabe destacar que existen otros

mecanismos [120], [121].

(a)

10 & 72 13 14 °
&

(b)

Figura 4.26 Agrupaciéon unidimensional con alimentacién en serie de (a) 8 elementos
resonantes y de (b) onda progresiva con 10 parches de distintas dimensiones. Imagenes

extraidas de [122] y [123], respectivamente.

La principal diferencia entre ambas redes de alimentaciéon es que en el caso serie el
disenio es mas compacto pero entonces posee un ancho de banda fraccional bastante
estrecho (cercano al 2%), mientras que en el caso paralelo se requiere més superficie
para la red de excitacion conforme el nimero de elementos aumenta, lo cual causa una
reduccion de la eficiencia de radiacién de la agrupacion debido a las pérdidas
introducidas por la red de excitacion [124], [125].

Dependiendo de los requisitos de disenio (las méaximas dimensiones de la antena, el
rendimiento del dispositivo en términos de eficiencia de radiacion o relacién delante-
atras, etc..), también es habitual utilizar otros elementos radiantes como los dipolos
impresos [126], [127] o las ranuras (s/ots) [128]-[130] (Figura 4.27). Ambas estructuras
poseen unas propiedades de radiacion similares a las agrupaciones de parches, aunque
las primeras s6lo permiten obtener una polarizacién lineal mientras que en las otras el
ancho de banda fraccional se reduce ligeramente respecto de las anteriores.
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Figura 4.27 (a) Agrupacion transversal de 2 x 4 ranuras y (b) antena Franklin de 13

elementos. Imagenes extraidas de [128] y [130], respectivamente.

4.2.2 Principio de funcionamiento

Como ya se ha mencionado en la seccién 4.1.2, los resonadores Split Ring Resonator
(SRR) y otras estructuras derivadas han sido utilizadas normalmente para mejorar la
funcionalidad de otras antenas, incluyendo también las agrupaciones transversales. En
[131] se redujo la polarizaciéon cruzada integrando resonadores en espiral (Spiral Ring
Resonator) en una agrupaciéon de 2 x 2 parches (Figura 4.28). En [132], se presenté una
combinacién de ranura y Complementary Split Ring Resonator (CSRR) con una
agrupacién de barrido electrénico (phased array) para suprimir el acoplamiento mutuo.
Otro método que se introdujo en [133] y [134] consistié en cargar una agrupacién de
dipolos o parches con CSRRs para obtener funcionalidad multibanda o bien una baja
relacién de 16bulo principal a secundario, respectivamente (Figura 4.28). No obstante,
usar esta clase de resonadores como radiadores trabajando en la segunda resonancia en

una agrupacion transversal es una técnica que no ha sido detallada previamente.
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Figura 4.28 Agrupacién transversal de 2 x 2 elementos con resonadores en espiral
(izquierda) y agrupacién de 4 x 8 parches cargada con CSRRs (derecha). Imégenes
extraidas de [131] y [134], respectivamente.

A fin de evitar efectos no deseados de polarizaciéon cruzada es conveniente escoger
particulas con simetria central, en este caso el Non-Bianisotropic Split Ring Resonator
(NBSRR) (Figura 4.29). Sin embargo, las condiciones de contorno impuestas por el
plano de masa no permiten excitar este resonador (u otras variaciones del SRR) en la
segunda resonancia. Esto es debido a que su orientacion es paralela a dicho plano de
masa, lo cual produce la cancelaciéon del momento dipolar eléctrico ubicado en el plano
de esta particula (ver capitulo 3). En estas circunstancias, mediante el principio de
Babinet se puede obtener la versiéon complementaria de esta estructura [78], es decir, el
Non-Bianisotropic ~ Complementary  Split Ring Resonator (NBCSRR), cuyas
caracteristicas se adecuan mas a esta clase de aplicaciones (Figura 4.29). Al analizar sus
polarizabilidades se puede comprobar que esta particula exhibe esencialmente un
momento dipolar eléctrico axial a su primera resonancia, asi como un momento dipolar
magnético a su segunda resonancia situado en el plano de dicho resonador [8]. Por
tanto, puesto que este momento magnético no se anula en las proximidades del plano
de masa, es viable utilizar un NBCSRR trabajando en la segunda resonancia como
radiador en presencia de un plano metélico.

En base a este comportamiento se ha disenado una agrupacion lineal transversal
sustituyendo los parches cuadrados (de dimensiones préximas a A/2 x A/2) por
NBCSRRs para implementar los elementos radiantes. Esto permite reducir bastante las
dimensiones de la antena manteniendo las caracteristicas (mayormente la ganancia y la
relacién delante-atrds) de una agrupaciéon de parches metdlicos convencional. Se ha

utilizado una red de excitacién en paralelo situada en la parte posterior de los distintos
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resonadores (de idéntico tamano) para alimentarlos en fase y de manera uniforme por
acoplamiento magnético. De este modo la radiacion es maxima en la direccion normal
de la agrupacién. Por otro lado, se ha escogido un ntmero elevado de NBCSRRs para

que el diagrama de radiaciéon sea muy directivo y con una ganancia elevada.

Ay AY

Figura 4.29 Topologia del Non-Bianisotropic Split Ring Resonator (izquierda) y Non-
Bianisotropic Complementary Split Ring Resonator (derecha). El conductor metélico

esta representado por la region grisacea y la ranura por la blanca.

4.2.3 Disefio e implementacion de la estructura propuesta

En la Figura 4.30 se expone la geometria de la agrupaciéon unidimensional
transversal de NBCSRRs disenados para exhibir su segunda resonancia dentro de la
banda WLAN. El sustrato utilizado es ArlonCU 250LX con permitividad dieléctrica

&, = 2.43, tangente de pérdidas tand = 0.0022 y grosor A = 0.49 mm.
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Figura 4.30 Agrupacién unidimensional de 8 NBCSRRs excitados mediante una red de
alimentacién microstrip (plano xy). (a) Capa superior e (b) inferior de la configuracién.
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En primer término se ha procedido a disenar los elementos radiantes. Las
dimensiones de los NBCSRRs se han ajustado para obtener la segunda resonancia a la
frecuencia de trabajo £ = 5.5 GHz, lo cual ha resultado en unos valores de radio
promedio 7, = 6.29 mm (aproximadamente Ao/9), separacién entre anillos d = 0.33 mm
y grosor de pista ¢ = 0.65 mm. Por otro lado, la abertura de cada anillo se ha fijado en
0.98 mm.

Seguidamente se ha procedido a configurar la red de alimentacion externa. Como se
puede apreciar en la Figura 4.30b, para excitar los distintos NBCSRRs se ha ubicado
una linea microstrip con ramificaciones en la parte posterior de los resonadores. Puesto
que la anchura de dicha linea se mantiene constante a lo largo de cada divisién, la
potencia se reparte de manera equivalente para cada resonador. De este modo se ha
obtenido una distribucién de corriente uniforme. La longitud de esta linea desde el
puerto de entrada hasta cada elemento radiante también es idéntica, por lo que las
diferentes particulas poseen entonces el mismo desfase y, por tanto, radian en fase.

La longitud de la seccién de linea Z; se ha ajustado a 19.24 mm (aproximadamente
Ao/3), de modo que la densidad de corriente es méxima cerca de la mitad de dicho
tramo. Como se ha expuesto previamente en el capitulo 3, los NBCSRRs se excitan en
la segunda resonancia mediante el campo magnético de la linea microstrip, por lo que
es necesario un valor de corriente elevado para que haya un fuerte acoplamiento
magnético entre ambos elementos. Para obtener una buena adaptacién a 50 2 en el
puerto de entrada, el valor del resto de parametros geométricos se han fijado a
Ly =947 mm, Ly = 9.15 mm, L, = 44 mm, Ly, = 19.37 mm, L = 6.08 mm,
L; = 39.62 mmy W= 1.75 mm.

En ultimo término, se ha afiadido un plano de masa separado una distancia A, de la
capa de los NBCSRRs mediante una capa de aire a fin de obtener un ancho de banda
fraccional razonable, tal y como se muestra en la Figura 4.31. Las dimensiones de dicho
plano metalico son préximas a 3.620x 1.22 (198 x 64 mm?) para minimizar la radiacién
en la parte posterior y, en consecuencia, maximizar la relaciéon delante-atras de la

agrupacion.
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(b)

hs

Figura 4.31 Agrupacion unidimensional de 8 NBCSRRs excitados mediante una red de
alimentacién microstrip con plano de masa en el (a) plano xyy (b) plano xz.

Para optimizar el funcionamiento de la estructura de la Figura 4.30 en presencia de
un plano de masa se ha realizado un estudio paramétrico de las caracteristicas
principales de esta agrupaciéon a £ en funcién de la separacion A, como se ilustra en la

Tabla 4.6.

RL (dB)  nua (%)  Guax (dBi)  D/A (dB)  FBW (%)

Sin plano de masa 17.7 7.7 10.6 0.7 1.1
hy =10 mm 19.7 65 12.6 18.4 0.9
hs =5 mm 13.8 58.9 12 17.8 0.7
hy = 2.5 mm 11.7 51.9 10.8 16.9 0.5

Tabla 4.6 Propiedades principales de la antena basada en NBCSRRs a £ para distintos
valores de espaciado A, Las dimensiones del plano de masa considerado en este caso
son 3.1720 x 0.73A0 (173.25 x 40 mm?).

Como se puede observar, todas las caracteristicas se degradan de manera progresiva
al aproximar el plano metdlico a los resonadores NBCSRRs. De acuerdo con la teoria
de imagenes, esta configuracién se puede modelar en el semi-espacio superior como dos
agrupaciones de 8 NBCSRRs (Figura 4.30) acopladas y separadas una distancia 24, por
una pared eléctrica. Tal y como se demuestra en [1], al acercar el plano de masa se
reduce la conductancia de radiacién de los NBCSRRs y se produce un aumento de las
pérdidas 6hmicas, lo que se traduce en una reduccién de la eficiencia de radiacién de la

antena. En base a estos resultados, la separacion 4 se ha fijado finalmente a 1 cm.
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Llegados a este punto, el /ayout de la antena ilustrada en la Figura 4.31 se ha
simulado mediante el software CST Microwave Studio. Su coeficiente de reflexién se

expone en la Figura 4.32, el cual muestra una buena adaptacién (cerca de —20 dB)

alrededor de £ con un ancho de banda de 50 MHz a —10 dB.

-5
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T -104
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Frequency (GHz)

Figura 4.32 Coeficiente de reflexién simulado y medido de la agrupacién transversal
unidimensional basada en NBCSRRs.

Por otro lado, su diagrama de radiacién simulado se ha representado en la Figura
4.33. Dicha antena exhibe una ganancia maxima de 13.3 dBi en la direccién transversal
de la agrupacién con una eficiencia de radiacién del 66.3%. Su relacién axial en la
direccion 6 = 0° es 16.9 dB, por lo que la polarizacién puede considerarse lineal. La
relacion delante-atras es aproximadamente 24.2 dB en ambos planos, mientras que la
relacién de 16bulo principal a secundario (/VLPS) es —15.2 dB en el plano E y el ancho
de haz a -3 dB es 59.3° y 17.3° en el plano H y E respectivamente.

(a) (b)
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-30- -30
-40 - -40 -
-40 -40 -
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0 - - - - Simulated - - - - Simulated
210~ | L —"1s0 Measured 0. 210 — 190 Measured

180 180
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Figura 4.33 Diagrama de radiacién normalizado de la antena propuesta simulado y
experimental evaluado a 5.6 GHz en el (a) plano H (yz) y (b) plano E (xz).
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A fin de validar los resultados obtenidos, se ha fabricado la antena disenada en esta
seccion (Figura 4.34) mediante una fresadora mecanica LPKF ProtoMat HI00. Un
conector SMA de impedancia caracteristica 50 ) se ha soldado en el puerto de entrada
de la agrupacién para excitarla. La capa de los NBCSRRs se ha espaciado del plano de
masa mediante un trozo de poliestireno expandido (EPS) de grosor 1 cm, tal y como ya
se ha realizado en capitulo 3. El coeficiente de reflexién de esta antena se ha medido a
continuacién con la ayuda de un analizador de redes Agilent N5221A. Los resultados
obtenidos (Figura 4.32) muestran una buena adaptacién alrededor de la frecuencia de
operacion y un ancho de banda a —10 dB de 60 MHz, lo cual concuerda con las
simulaciones. Sin embargo, se ha producido un leve desplazamiento en frecuencia de
40 MHz en dicha respuesta como consecuencia de algunas tolerancias en el proceso de

fabricacion.

Figura 4.34 Prototipo fabricado de la agrupacién unidimensional de 8 NBCSRR
excitados mediante una red de alimentaciéon microstrip (plano xy). (a) Capa superior e

(b) inferior de la configuracién.

El diagrama de radiacion experimental de la antena propuesta se ha obtenido
mediante el método de comparacién de ganancia (gain transfer method) [104], tal y

como se ha descrito anteriormente en la Figura 4.17. En este caso el limite inferior de la
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zona de campo lejano de la antena propuesta es aproximadamente 1.6 m. Los
diagramas de radiacién medidos en el plano E (xz) y en el plano H (yz) se han
representado en la Figura 4.33. Como se puede comprobar, existe una buena
concordancia con los resultados simulados. La ganancia medida en el eje transversal de
la agrupacién (G' = 13 dBi) concuerda muy bien con el valor simulado. La relacién de
l16bulo principal a secundario (/NVLPS) es —14.6 dB en el plano H y el ancho de haz a
-3 dB es 59° y 18° en el plano E y H respectivamente, siendo practicamente
equivalentes a los valores obtenidos en simulaciéon. Por otro lado, la relacién delante-
atrés (D/A) es muy préoxima al valor esperado en ambos planos, es decir,

aproximadamente 24 dB.



Medios quirales artificiales basados en
SRRs

En capitulos anteriores se ha demostrado la viabilidad de usar los resonadores
eléctricamente pequefios como radiadores, ya sea para mejorar la relacién delante-atras
de una antena impresa (Capitulo 3) o reducir las dimensiones de agrupaciones lineales
de elementos radiantes, esto es, una antena Yagi-Uda o bien una agrupacién transversal
(Capitulo 4). Estas estructuras se han implementado sobre la base de un sustrato
dieléctrico, cuya funciéon principal ha sido proporcionar soporte mecanico. Sin embargo,
como se demostrard a lo largo de este capitulo, éstos también pueden tener un efecto
significativo en la polarizacién de esta clase de configuraciones (la cual se ha podido
comprobar previamente que es lineal en la direccion de maxima radiacién para ambos
casos). Este fenémeno se caracteriza por la aparicién de un momento dipolar magnético
en un SRR operando en la segunda resonancia, el cual se utilizard para disefiar una
superficie polarizadora basada en un medio metamaterial quiral.

El presente capitulo estd organizado de la siguiente forma. En el apartado 5.1 se
hara una breve introducciéon a los medios quirales, mientras que en el apartado 5.2 se
describird el comportamiento bi-anisétropo de un SRR causado por la presencia de un
material dieléctrico. En el apartado 5.3 se disenarda un medio metamaterial quiral
basado en SRRs y se analizara teéricamente su comportamiento (asi como el de la celda
unidad que lo constituye). En tltimo término, en el apartado 5.4 se implementard un
prototipo inicial de este polarizador, se mediran sus propiedades principales y se

compararan los resultados obtenidos con los simulados en el apartado anterior.
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5.1 Introduccion a los metamateriales quirales

Un metamaterial es aquel material artificial basado en estructuras peridédicas o
cuasi-periddicas que presenta propiedades épticas, actsticas o bien electromagnéticas
controlables y que no se encuentran en la naturaleza. En los metamateriales se pueden
definir dos grandes clases: los cristales electromagnéticos (EBG, esto es,
Electromagnetic Band Gaps) o foténicos (PBG, es decir, Photonic Band Gaps) [135] y
los medios efectivos.

Se pueden distinguir cuatro grupos en funciéon de las magnitudes electromagnéticas
efectivas que determinan las propiedades de dicho medio. Esto es, la permeabilidad
magnética uy la permitividad dieléctrica e (que también pueden ser efectivas si se
trata de un medio efectivo [7]). Cuando ambos pardmetros son positivos se produce la
propagacién correspondiente a un medio convencional o RHM (Right Handed Media).
En cambio, cuando sélo uno de ellos es negativo no se produce la transmisién de ondas
electromagnéticas. Si estos medios presentan una permeabilidad negativa reciben el
nombre de MNG (Mu Negative), mientras que si la permitividad es negativa se conocen
como ENG (Epsilon Negative).

Por otro lado, cuando la permeabilidad magnética y la permitividad dieléctrica son
ambas negativas la senal también puede propagarse. En este caso se denominan medios
zurdos LHM (Left Handed Media). En la Figura 5.1 se muestra la clasificacion de los

diferentes medios asi como de sus propiedades.

K

-

Medio opaco Medio transparente
ENG RHM
ned n>0, neR
(Plasmas, metals at (isotropic dielectrics)
optical frequencies)
€
Medio transparente Medio opaco
LHM MNG
n<0, ne R nes
(no availability in (Ferrimagnetic
nature) materials)

Figura 5.1 Clasificacién de los materiales segtin ¢ y u. Imagen extraida de [7].
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Aunque estos ultimos materiales no existen en la naturaleza, Veselago fue el
primero en predecir y publicar el comportamiento de este tipo de medios en 1968 [136].
Su estudio era puramente tedrico y analizaba la propagacion de ondas
electromagnéticas en el caso de tener un medio con estas caracteristicas.

Como ya se ha expuesto en el Capitulo 2, una forma de implementar un medio con
un indice de refracciéon n negativo consiste en combinar un array periédico de SRRs (a
fin de conseguir una permeabilidad magnética efectiva p.r negativa) con unos postes
metalicos colocados periddicamente y debidamente excitados para obtener una
permitividad dieléctrica efectiva e.r< 0 [16]. Otro método para obtener un indice de
refraccion n < 0 son los metamateriales quirales.

El término quiral proviene de la palabra griega Kheir (que significa mano) y hace
referencia a un objeto que no puede ser superpuesto con su imagen especular mediante
movimientos de traslacién o rotacién. Desde principios del siglo XIX los medios quirales
yva han sido estudiados. Inicialmente Biot y Arago, entre otros, descubrieron que los
cristales de cuarzo asi como otros gases presentaban una actividad éptica (es decir, una
rotacién de la polarizacién de la luz) [137]. El origen de este fenémeno radicaba en la
quiralidad de las propias moléculas, lo cual fue confirmado por Pasteur en 1840 [138].
Posteriormente, este fenémeno ha sido aplicado en otros dmbitos como el quimico o el
farmacéutico [139].

Entre 1914 y 1920, Lindmann fue capaz de trasladar esta actividad 6ptica al rango
de las frecuencias de microondas. El experimento consistia en colocar cientos de
pequeiias hélices metélicas dentro de bolas de algodén y orientarlas aleatoriamente
dentro de una caja de carton. Cuando éstas se iluminaron con una onda
electromagnética linealmente polarizada, se observé una rotacién en su plano de
polarizacién después de cruzar dicha caja debido a los acoplamientos cruzados entre los
campos eléctricos y magnéticos [140]. Por tanto, este medio artificial constituyé uno de
los primeros metamateriales quirales.

Los metamateriales pertenecen al caso general de un medio bi-anisétropo y pueden

caracterizarse a partir de las ecuaciones constitutivas [6]
D =¢,e E + jic\p,e, H (5.1)
— S=\XT
B = pou H — J(K) Moo E (5.2)

donde & es el tensor de permitividad dieléctrica relativa, @, es el tensor de

permeabilidad magnética relativa y K es el tensor de susceptibilidad magnetoeléctrica.
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Para el caso particular de un medio bi-isétropo y reciproco, las ecuaciones 5.1 y 5.2

pueden simplificarse como [138]
D=¢,e E+ jx p,6, H (5.3)
B = pop, H — jro 16, E (5.4)

siendo ¢, la permitividad dieléctrica relativa, u, la permeabilidad magnética relativa y x
la susceptibilidad magnetoeléctrica o factor de quiralidad (que también pueden ser
efectivas cuando se trata de un medio efectivo). Cuando no se consideran pérdidas,
estos pardametros son numeros reales adimensionales [6]. Combinando las ecuaciones 5.3
vy 5.4 con las ecuaciones de Maxwell en espacio libre se puede expresar la ecuacion de

ondas para el campo eléctrico como [141]
kx(kxE)z—koz(.sr,u,—Kz)E—2ij0(k><E). (5.5)

Sin pérdida de generalidad y por simplicidad, se asume entonces que el vector de
ondas es k = kZ, por lo que la ecuaciéon 5.5 puede simplificarse y la soluciéon de la

ecuacion de ondas para el nimero de onda k puede formularse como
k, =ky(n+x), (5.6)

siendo n = /&, el indice de refraccién de un medio sin quiralidad y ko = wom el
nimero de onda en el vacio a la frecuencia de trabajo. El ntmero de onda 4,
corresponde a una onda con polarizacién circular a derechas (RCP) y & a una onda con
polarizacion circular a izquierdas (LCP). A partir de la ecuacién 5.6 se puede definir el

indice de refraccién para ambas ondas RCP y LCP como
n,=ntx. (5.7)

Como se puede apreciar un medio quiral tiene un indice de refraccién diferente para
una onda RCP o bien LCP, efecto conocido como birrefringencia circular. Sin embargo,
ambas ondas tienen la misma impedancia caracteristica de valor Z = Zy/u,-/&-. En
2004, Pendry propuso realizar medios metamateriales en base a la ecuaciéon 5.7, pues si
el parametro x es suficientemente elevado es posible obtener un indice de refraccién
negativo sin necesidad que la permitividad dieléctrica relativa ¢, ni la permeabilidad

magnética relativa u, sean negativas [142].
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RCP

Figura 5.2 (a) Actividad 6ptica: el campo eléctrico de una onda linealmente polarizada
rota alrededor del eje paralelo a la direccién de propagacién. (b) Dicroismo circular: la
transmision de una onda RCP y LCP es diferente al atravesar el medio quiral. Imagen

extraida de [143].

Como se expone en la Figura 5.2, esta clase de medios poseen dos propiedades
importantes: la actividad optica y el dicroismo circular. La actividad optica se define
como la rotacién del angulo azimutal 64 de una onda con polarizaciéon lineal al

atravesar el medio quiral. Matematicamente se puede expresar como

0, = fare(r.,)-are(r )] (5.5)

El primer subindice de 7%,y 7 indica la polarizacién transmitida, mientras que el
segundo indica la polarizacion inicial. Por lo tanto, 7%, y 7' son los coeficientes de
transmision de las ondas RCP y LCP, respectivamente.

El dicroismo circular, en cambio, representa la diferente absorcién de las ondas
RCP y LCP al propagarse por el medio quiral. Dado que la impedancia 7 es idéntica
para ambas polarizaciones, también lo seran los coeficientes de reflexién. Entonces este
parametro se define a partir de la diferencia de potencia transmitida para ambas

polarizaciones y puede describirse analiticamente segtin el angulo de elipticidad n como

n=
2" ||+|T|

(5.9)

Para aplicaciones orientadas a obtener un indice de refraccién negativo, se requieren
valores elevados de 64 y pequenios de n [144]. Por otro lado, la sintesis de medios
metamateriales quirales puede realizarse desde dos puntos de vista distintos: mediante

estructuras tridimensionales (bulk) o planares. Las configuraciones tridimensionales
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fueron inicialmente propuestas por Tretyakov [145] y estaban basadas en elementos
helicoidales. Sus propiedades se estudiaron teéricamente [146], pero no fue posible
proporcionar ningun resultado experimental debido a la dificultad de fabricacién de
dichas estructuras. En 2007, Marqués et al. [147] disenaron una versién casi planar de
las hélices que consistia en dos anillos idénticos separados por un sustrato dieléctrico e
interconectados por vias metélicas (Figura 5.3a). La corriente que circula por ambos
anillos genera un dipolo magnético axial, mientras que las cargas eléctricas se acumulan
en cada anillo con signo puesto. Esto también da lugar a un dipolo eléctrico axial y, en
consecuencia, a acoplamientos cruzados. En base a este trabajo, en [148] se analizaron y
fabricaron metamateriales quirales 3D agrupando diversos SRRs quirales en celdas

ctibicas para constituir un medio homogéneo (Figura 5.3b).

[ o 1

Figura 5.3 (a) Topologia del resonador quiral casi planar y (b) agrupacién ciubica de

SRR quirales (celda unitaria). Imagenes extraidas de [147] y [148], respectivamente.

Las estructuras planares, en cambio, ya han sido estudiadas en profundidad.
Zheludev et al. [149] propusieron en 2003 una agrupacién bidimensional formada por
rosetas metélicas que exhibia una gran actividad optica. Posteriormente [150] el mismo
grupo estudié un dispositivo similar en el rango de microondas, pero en una disposiciéon
de doble capa. Como se muestra en la Figura 5.4a, la misma geometria se replica y se
rota un cierto angulo respecto a la otra capa. En este caso el acoplamiento entre el
campo eléctrico y magnético ocurre en las frecuencias de resonancia de la estructura
(donde la quiralidad es mayor). Otros disenos basados en el mismo principio también
han sido estudiados [151]-[154], utilizando cruces metalicas (Figura 5.4b) u otras celdas

unidad [155]-[163].
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(b)

Figura 5.4 (a) Estructura helicoidal de doble capa construida a partir de rosetas
planares conductoras (celda unidad) y (b) /layout del medio metamaterial quiral

formado por cruces metélicas. Imégenes extraidas de [150] y [155], respectivamente.

La obtencién del factor x (en simulacién y experimentalmente) se realiza mediante
un proceso de extraccién paramétrico a partir de los coeficientes de transmision 77, y
7. Para una onda plana con incidencia normal sobre una superficie metamaterial

quiral de grosor 4 finito, la quiralidad se puede expresar de acuerdo con la ecuacién

[164], [165]
_— T
K=?Jhlr{f]. (5.10)

Desarrollando la anterior ecuacién, los pardmetros 64 (ecuacién 5.8) y n (ecuacion

5.9) pueden reescribirse en funcién del factor de quiralidad x en este caso como [143]

0, =k, Re(x)h (5.11)

n= %tan_1 [tanh(2k, Im(x)1)] . (5.12)

A fin de medir estos coeficientes de transmisién y estudiar las propiedades de estos
medios quirales, es habitual utilizar dos antenas de bocina (una como receptora y otra

como transmisora) linealmente polarizadas [141], [144] (Figura 5.5).
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Figura 5.5 Los coeficientes de transmisién lineales son medidos mediante dos antenas
de bocina actuando como transmisor y receptor respectivamente. Imagen extraida de

[141].

Los coeficientes de transmisiéon lineales 7, 7y, 71y 7, se transforman entonces
en los coeficientes de trasmision circulares 7%, 7°, T, y 1, a través de la ecuacién
5.13. Como ya se ha expuesto en la ecuacién 5.8, el primer subindice indica la

polarizacién transmitida, mientras que el segundo indica la polarizacién inicial.

(T“ T+_j I(Tm+];y)+j(];y_];x) (Txx_Tyy)_j(];y—i_TyX) (5.13)

I, T_ :E (xx_y;y)+j(7:cy+7;»x) (Txx+7;y)_j(7;y_7;x)

Estos medios artificiales son de gran interés actualmente en aplicaciones como guias
de ondas, antenas o bien polarizadores [160], [166], [167]. En los siguientes apartados se
estudiard y explotard el comportamiento bi-anisétropo de un SRR inducido por un
material dieléctrico para la realizacién de un medio metamaterial quiral con la finalidad

de implementar posteriormente una superficie polarizadora.

5.2 Bi-anisotropia de un SRR en presencia de sustratos
dieléctricos

El efecto de un material dieléctrico en la polarizabilidad de una particula resonante
aun no ha sido investigado en detalle. Recientemente se ha descubierto en [168] que
unicamente la presencia de un sustrato puede inducir un comportamiento bi-anisétropo
en estructuras metamateriales. Este fenémeno se caracteriza por generar un momento
dipolar magnético en respuesta a un campo eléctrico (y viceversa) y, tal como se
expone a continuacién, también se puede extrapolar al caso de otras estructuras
convencionales.
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En este caso se ha analizado un Split Ring Resonator (SRR) trabajando en la
segunda resonancia y paralelo a una ldmina de dieléctrico (Figura 5.6). Dado que a esta
resonancia el radio de la particula es tipicamente 10 veces menor a la longitud de onda
en el vacio, este resonador puede considerarse como una particula eléctricamente
pequena. Por tanto, su radiacién puede expresarse fundamentalmente mediante sus

momentos de primer y segundo orden (dipolares) eléctricos y magnéticos [101].

(b)

Figura 5.6 Topologia y distribucién de carga de un SRR operando en su segunda

resonancia sobre una lamina de sustrato dieléctrico. (a) Plano xy y (b) plano xz.

Como se ha expuesto previamente en el apartado 2.1, el anélisis de los tensores de
polarizabilidad y la distribuciéon de corrientes de un SRR reflejan que esta particula
exhibe esencialmente un momento dipolar eléctrico en la direccién ¥ en la segunda
resonancia y que, por tanto, se comporta esencialmente como un dipolo eléctricamente
corto (en términos de radiacién). Una vez descrito su funcionamiento, se ha procedido a
incluir la influencia del sustrato en dicha estructura. Inicialmente se han considerado
Unicamente los campos cuasi-estaticos generados por el SRR de la Figura 5.6 a fin de
evaluar la bi-anisotropia producida por la presencia de dicho sustrato. Esto es debido a
que las componentes reactivas de los campos (términos de orden superior a r')
predominan a distancias muy proximas a la antena, incluyendo el material dieléctrico.
En esta zona, denominada de campo cercano, la energia es béasicamente reactiva (es
decir, no radiada) y los campos decaen rapidamente al alejarse progresivamente de la
estructura [14]. Sin embargo, esta energia almacenada alrededor de la antena puede
llegar a originar ciertos fenémenos (p. €j. de acoplamiento magnético resonante [169])

que, en este caso, si repercutiran de un modo significativo en las componentes radiadas
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de los campos. En una primera aproximacién se ha supuesto que el grosor A del
sustrato dieléctrico es infinito en la parte inferior de la interfaz entre ambos medios
para que toda la region de campo cercano del SRR esté contenida dentro del medio
dieléctrico. De esta manera tampoco se ha contemplado el efecto de la densidad
superficial de carga de polarizacion que se crea en la capa inferior del dieléctrico cuando
éste es mas delgado. A fin de representar cualitativamente el campo estatico, el modelo
de este momento dipolar eléctrico se puede simplificar por dos distribuciones de carga
aproximadamente puntuales de igual magnitud pero signos opuestos y separadas una

distancia equivalente al didmetro de la particula (ver apartado 2.2).
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Figura 5.7 Campo eléctrico E (simulado mediante el software CST EM Studio)
generado por dos distribuciones de carga aproximadamente puntuales de signo

contrario en presencia de un sustrato dieléctrico de grosor semi-infinito (&, = 10.2).

En la Figura 5.7 se muestra un corte en el plano yz del campo eléctrico £ generado
por este dipolo eléctrico. Como se puede apreciar, el campo tiene la misma intensidad
en el semiplano superior (vacio) e inferior (dieléctrico). Esto es debido a que no existe
una componente normal del campo eléctrico en la interfaz de separaciéon de los dos
medios (exceptuando las posiciones de ambas distribuciones de carga) y, por tanto, la
polarizaciéon que da lugar a la densidad superficial de carga ligada es nula. Por otro
lado, de acuerdo con las condiciones de contorno en la interfaz entre dos medios, la
componente tangencial del campo E es continua a través de dicha interfaz [12], [170].
No obstante, este mismo argumento no puede aplicarse al campo vectorial de

desplazamiento eléctrico D. En el caso de un medio lineal, homogéneo e isétropo el
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campo D puede expresarse como el producto del campo eléctrico £y la permitividad
dieléctrica absoluta e. Esta constante se calcula como el producto de la permitividad
dieléctrica en el vacio ey la relativa g,, que depende de cada medio material. Como se
puede apreciar en la Figura 5.8, el desplazamiento eléctrico es mas intenso en el

dieléctrico (al ser e, > 1) y, por tanto, D ya no es continuo en ambos medios [171].
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Figura 5.8 Campo de desplazamiento eléctrico D (simulado mediante el software CST
EM Studio) generado por dos distribuciones de carga aproximadamente puntuales de
signo contrario en presencia de un sustrato dieléctrico de grosor semi-infinito

(e, = 10.2).

Si se asume que la anterior densidad de carga oscila armoénicamente, el campo D
serd entonces variable con el tiempo, lo que generard una densidad de corriente de
desplazamiento Jp no nula que puede expresarse como

jabD, = jogE, —z>0

J, = (5.14)
jab, = joge E, z<0

donde Dy y D, son los campos de desplazamiento eléctrico en el semiplano superior
(vacio) e inferior (dieléctrico), respectivamente. Esta magnitud fisica no es una
densidad de corriente eléctrica en sentido estricto (ya que no se origina por el
movimiento de las cargas), sino que nace de la variacién temporal de un campo D. Al
romper la simetria del campo D respecto al plano xy por un cambio de permitividad se
genera en consecuencia, ademas de un momento dipolar eléctrico en la direcciéon ¥, un

momento dipolar magnético en la direccion X¥. Dicho momento es ortogonal al momento
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dipolar eléctrico ubicado en el plano del SRR asi como al momento magnético axial y se
origina a partir de un campo D que varia temporalmente, es decir, Jp. En la Figura 5.9
se ilustra el proceso de descomposicién de las lineas de campo de la Figura 5.8 en dos

momentos dipolares eléctrico y magnético respectivamente.

~— &, — e,

Figura 5.9 El campo D puede representarse como la suma de un modo simétrico

(dipolo eléctrico p) y asimétrico (dipolo magnético m).

De acuerdo con [12], si las dimensiones de una fuente que oscila arménicamente son
menores a la longitud de onda A, entonces su potencial vector A puede descomponerse
en el sumatorio de los términos multipolares de primer y segundo orden. Este campo
vectorial se utiliza tipicamente para calcular el campo electromagnético generado por
una densidad de corriente cuya dependencia temporal sea sinusoidal [14]. El primer
término se corresponde con el momento dipolar eléctrico p (orientado en la direccién y),
mientras que el segundo estd asociado al momento dipolar magnético m (situado en el

eje x). Este ultimo factor se puede expresar segin

1
mzzjrxJDdV, (5.15)
Vv

siendo r el vector posiciéon. A fin de evaluar las ecuaciones 5.14 y 5.15 es necesario
conocer K en la region de campo cercano de un SRR operando en la segunda resonancia
en presencia de un dieléctrico. Esto restringe los limites de integraciéon al volumen de
una esfera de radio Ao/2m (denominada radiansphere), la cual determina la frontera
entre la regién de campo estatico (interior) y campo radiado (exterior) para antenas
eléctricamente pequefias y, en particular, para un dipolo eléctricamente corto [14]. A
continuacién se exponen dos métodos numéricos distintos que se han empleado para
obtener este momento dipolar m cuando un dieléctrico de grosor 4 finito soporta la
particula.

El primer método ha consistido en estimar la ecuaciéon 5.15 mediante el campo

cercano del SRR de la Figura 5.6 obtenido por simulacién electromagnética. Sus

102



CAPITULO 5 MEDIOS QUIRALES ARTIFICIALES BASADOS EN SRRS

dimensiones geométricas son d = 0.35 mm, ¢ = 0.7 mm y 1, = 4.96 mm para que la
segunda resonancia esté situada a 4 = 5.5 GHz, mientras que la abertura de cada anillo
se ha fijado en 1.3 mm. Este resonador se ha excitado utilizando un puerto diferencial
situado en una pequena abertura (0.3 mm) ubicada en el centro del anillo externo, cuya
impedancia de entrada se ha ajustado a fin de asegurar una buena adaptaciéon a la
frecuencia de trabajo. Seguidamente se ha exportado el campo cercano simulado con el
software CST Microwave Studio en los distintos puntos del espacio y se ha obtenido Jp
segiin la ecuacién 5.14. Por iltimo se ha discretizado y evaluado la ecuacién 5.15 a

partir del software Matlab mediante la funcién

m =

DN TACERING (5.16)

1
2 x=0 y=0 z=0

donde /V es el nimero de puntos de campo calculados. Esta ecuacién proporciona un
momento dipolar magnético m orientado en la direcciéon X (de acuerdo con la Figura
5.9). A fin de obtener dicho campo reactivo, el volumen de integracién se ha definido en
CST Microwave Studio como un cubo que engloba la estructura de lado equivalente a
Ao/ a la frecuencia de operacién (lo que corresponde aproximadamente con el
volumen de la radiansphere).

El segundo método ha consistido en obtener la amplitud de m (esto es, m,) a partir
de la densidad de potencia radiada por dicho momento dipolar magnético. De acuerdo
con las expresiones de los momentos dipolares de un SRR en la segunda resonancia
(ecuaciones 2.18 y 2.19), en la direccién 6 = 90° y ¢ = 90° (eje y) la radiacion del
momento dipolar eléctrico del SRR es nula, mientras que la contribuciéon del momento
magnético dipolar m, debido a la presencia del sustrato y del magnético axial m, propio
de la particula es maxima. Dado que ambos momentos magnéticos son ortogonales, la
densidad de potencia total P, en dicha direccién puede descomponerse entonces como la
suma de la densidad de potencia del momento magnético axial P, y del momento

magnético en el plano de este resonador P, es decir
P =P, +P,. (5.17)

Por otro lado, en dicha direccién el campo magnético generado por m, esta
orientado Unicamente en la direccién 6 mientras que el campo magnético debido a mylo
estd en ¢, por lo que la relacién entre las componentes H, y H, proporcionada por el

simulador puede expresarse en funcién de P, v Py cOmo
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2

H,| P

e (5.18)
H¢ ])mx
cumpliéndose P,, = /H}/Z% (donde i hace referencia a cualquiera de estas dos

componentes). Uniendo las ecuaciones 5.17 y 5.18 se puede formular entonces P, segun

P

y

= m (5.19)

Llegados a este punto, se ha expresado la potencia total radiada W, por dicho

momento dipolar m, a partir de la densidad de potencia P, obteniendo asi la ecuacién

A

Dnrad

w

mx

B, (5.20)

donde D es la directividad. Puesto que este momento m,se comporta como un radiador
elemental (al ser este SRR un dipolo eléctricamente corto en resonancia) su directividad
tendra un valor cercano a 3/2 [14].

Mediante la ecuacién de Larmor para la potencia radiada por un momento dipolar
magnético [12] se puede aislar, en ultimo término, el valor de m, en funcién de W,

mediante la siguiente expresion:

_ 127 A 3P,
“\kzZ, "™k \Dy.z (1+\H9/ \)

(5.21)

Dicho esto, a continuacién se ha comparado el momento dipolar magnético m,
(calculado mediante las ecuaciones 5.16 y 5.21) con el momento magnético axial m,
para diferentes valores de permitividad relativa e,y grosor A. Para ello se ha supuesto
una eficiencia n,.s igual al 100%, una impedancia caracteristica Z equivalente a 120m €
y una distancia r de 1 m (para satisfacer la condicién r >> A¢/2m). Como se puede
apreciar en la Figura 5.10, los resultados obtenidos por ambos métodos siguen la misma
tendencia creciente conforme aumenta el grosor del dieléctrico, validado asi la presente
hipotesis sobre la aparicion de un momento magnético no despreciable debido a la
presencia de un material dieléctrico. Las pequenias discrepancias entre ambas curvas son
debidas a que el volumen de integracién en CST Microwave Studio no coincide
exactamente con la radiansphere ademés de otros posibles efectos de segundo orden (p.

ej. el fringing effect del campo eléctrico en los bordes del sustrato o la densidad
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superficial de carga ligada en la parte inferior del sustrato) no considerados en este

analisis.
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Figura 5.10 Relacion entre los momentos magnéticos m, y m, obtenida mediante CST
Microwave Studio (linea continua) y Matiab (linea discontinua) en funcién del grosor
de sustrato /4 para distintos valores de permitividad dieléctrica relativa, esto es, (a)

e, =2,(b) e,=4,(c) e,=6,(d) e,=8y (e) e, = 10.
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De acuerdo con las simulaciones electromagnéticas, el valor de m, para un SRR sin
la presencia de un sustrato es dos 6rdenes de magnitud menor a m,, por lo que puede
considerarse practicamente nulo. Cuando e, = 2 y 2 = 0.022 (es decir, el caso en que
la permitividad dieléctrica relativa es més pequena y el grosor es minimo), la magnitud
de m, es aproximadamente un 25% del momento axial m, Conforme el grosor &
aumenta, m, también crece llegando a ser comparable con el momento dipolar m, de la
particula a partir de grosores cercanos a A = 0.04A; y una permitividad dieléctrica
relativa superior a 4. Por otro lado, es importante remarcar que esta aproximacién es
vélida para sustratos suficientemente delgados (2 < A/10). Esto es debido a que la
contribucién en campo lejano de la densidad de carga de polarizacion que se induce
entonces en ambas capas del dieléctrico se cancela mutuamente [9], mientras que para
grosores mas elevados se produce una acumulacién de carga superficial en la cara
inferior del sustrato que también influye en el patréon de radiaciéon de la particula.

Este mismo fenémeno también es observable a través de la relacién axial del SRR
en la segunda resonancia. Como ya se ha descrito en el apartado 2.2, un SRR aislado
exhibe dos momentos dipolares ortogonales y desfasados 90° entre si (ecuaciones 2.18 y
2.19). En el plano E (¢ = 90°) la radiaciéon debida a p, es proporcional a cos’(6) y la
debida a m, es proporcional a sin*(6), lo que fuerza la aparicién de cuatro zonas en
dicho plano centradas en los dngulos 6. (ecuacién 2.25) donde la polarizacién tiende a
ser circular (ver Figura 2.8a) [101]. En la Figura 5.11a se muestra una representacién
tridimensional en el plano xz de la relacién axial de este SRR donde dichas zonas son
cercanas a 6 = 490° sobre el eje y. En este caso, ademas, el factor ¢ + d es igual a
1.05 mm, por lo que el nivel de polarizacién cruzada XPOL,.. es pequeiio (15 dB
segln la ecuacién 2.24) y las regiones con polarizacién eliptica A6.; (ecuacién 2.26) son
muy estrechas cuando no se contempla la presencia del sustrato. En la Figura 5.11a
dichas regiones estan representadas por las areas con colores méas verdosos, indicando
asi una relaciéon axial menor a 10 dB. Sin embargo, al anadir una ldmina de dieléctrico
y aumentar progresivamente su grosor /4 la relacion axial empieza a girar alrededor del
eje y sin modificar su forma (Figuras 5.11b a 5.11f). Puesto que el momento magnético
m, esta originado por una variacién temporal de D (ecuaciones 5.14 y 5.15), éste se
encuentra en cuadratura con p, y en fase con m, Como resultado el momento dipolar
my, se suma con el momento magnético m, de la particula dando lugar a un solo

momento magnético dipolar, de manera que la estructura ain presenta dos momentos
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dipolares ortogonales y desfasados 90°. El incremento de este grosor causara
seguidamente un aumento de m, (asi como del momento magnético equivalente),
haciendo que sea del mismo orden que m, tal y como se ha expuesto en la Figura 5.10.
Este efecto generara, por tanto, una rotacion de la relacién axial segtun el eje y de hasta
aproximadamente 90° (esto es, cuando m, es mucho mayor respecto a m,). Esto
también conllevarda un incremento gradual del nivel de polarizacion cruzada XPOL.x
asi como un ensanchamiento del didmetro de las regiones elipticamente polarizadas

(areas con tonalidad amarillenta en las Figuras 5.11b a 5.11f).
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Figura 5.11 Topologia de un SRR soportado por un sustrato dieléctrico (izquierda) y

relacién axial de dicha particula operando a su segunda resonancia (derecha) obtenida
mediante CST Microwave Studio. Las dimensiones del SRR son n = 4.96 mm,
¢ = 0.7 mm, d=0.35 mm y g = 1.31 mm. La permitividad relativa empleada es ¢,=
10 y el grosor es (a) 4 = 0.02A, (b) 4 = 0.04X, (c) & = 0.051, (d) &2 = 0.072A, y (e)

h = 0.09 respectivamente. El puerto diferencial esta representado por un cono rojo.

En conclusién, en este apartado se ha demostrado que la presencia de un sustrato
dieléctrico induce un comportamiento bi-anisétropo en un SRR trabajando en la
segunda resonancia. Esto es, un campo eléctrico externo que ilumina la particula es
capaz de generar una respuesta magnética adicional en la estructura. En consecuencia,
sus tensores de polarizabilidad (ecuaciones 2.1 a 2.3) se pueden modificar entonces

considerando este efecto, dando lugar al siguiente conjunto de ecuaciones:

m. =@l B Qi E ol B (5.22)
py=ay BN +a’BY +a B (5.23)
M=l B al B o B (5.24)
p.=ajE” (5.25)
siendo azf”, afi, aif, a” y ay los coeficientes de polarizabilidad causados por el

medio dieléctrico. En el siguiente apartado se estudiard un dispositivo metamaterial
quiral de doble capa (bi-layered chiral metamaterial) basado en dos SRRs acoplados
trabajando a su segunda resonancia, rotados y separados mediante un sustrato

dieléctrico cuyo funcionamiento radicara en dicho fenémeno de bi-anisotropia.
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5.3 Analisis y disefio del medio quiral propuesto

En la Figura 5.12 se muestra la celda unidad propuesta para implementar un medio
quiral. Esta consiste en dos SRRs (cuyas dimensiones son idénticas a las de la particula
del apartado 2.2) espaciados una distancia /4 por un sustrato dieléctrico y uno de ellos
rotado un édngulo o en el plano de la particula. A fin de estudiar el funcionamiento de
esta estructura a través de sus momentos dipolares tnicamente (ecuaciones 2.18 y
2.19), a priori se ha considerado que las pérdidas 6hmicas en el conductor y en el
dieléctrico son nulas. Su mecanismo de conversiéon de la polarizacién radica en la
orientacién de estos momentos (asi como su acoplamiento) entre ambos resonadores en

las frecuencias de resonancia, tal y como se muestra seguidamente.

(a) (b)

£ g

Figura 5.12 (a) Capa superior (SRR*) y (b) capa inferior (SRR®) de la celda unitaria
del medio metamaterial quiral de doble capa propuesto. Las dimensiones de cada

particula son n = 4.96 mm, ¢ = 0.7 mm, d = 0.35 mm y g = 1.31 mm.

Como ya se ha explicado en el aprtado 2.1, un SRR aislado puede visualizarse como
dos anillos fuertemente acoplados. Por tanto, las frecuencias de resonancia de esta
particula son producto de la divisién de las frecuencias de resonancia de cada anillo
individual. Del mismo modo, al acoplar dos SRRs (Figura 5.12) la primera y segunda
resonancia de estas particulas se desdoblan en otras dos resonancias respectivamente,
siendo una de ellas inferior a la frecuencia de resonancia del SRR individual y la otra
superior, como se puede apreciar en la Figura 5.13. En este caso se ha utilizado un
puerto diferencial situado en la abertura del anillo externo de uno de los SRRs de la
Figura 5.12 para visualizar las resonancias paralelas de esta configuracion, asi como del

SRR individual de la Figura 5.6.
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Figura 5.13 Primera y segunda resonancia (linea discontinua) y primeras cuatro
resonancias paralelas (linea continua) de las estructuras de la Figura 5.6 y Figura 5.12.

La rotacién de un SRR respecto de su homodlogo es o = 0° y las propiedades del

sustrato son ¢, =2y A= 1 mm.

En la primera resonancia de dicha celda unidad ambos SRRs exhiben basicamente
un momento magnético axial mgpr con idéntica direccién y sentido independientemente
del angulo de rotacién «. En la Figura 5.14a se ilustra este comportamiento para el
caso a = 0°, donde se puede comprobar que las corrientes circulan en el mismo sentido
en ambos SRRs (es decir, se genera una pared magnética entre dichos resonadores). En
la segunda resonancia estos momentos magnéticos mggg tienen sentido contrario dado
que las corrientes en un SRR fluyen en sentido opuesto a las del otro resonador, por lo
que se origina una pared eléctrica (Figura 5.14b). En estos dos primeros casos también
se genera un leve momento eléctrico psgr en el plano de ambos SRRs fruto de la
cancelacién parcial de los momentos dipolares propios de cada anillo (no ilustrados en
las Figuras 5.14a y 5.14b). Por tanto, en las dos primeras resonancias predomina un
acoplamiento magnético entre dichas particulas. En la tercera resonancia, en cambio,
ambos SRRs presentan esencialmente un momento eléctrico psgg ubicado en su plano
con la misma direccién pero sentido contrario. De acuerdo con la Figura 5.14c las
corrientes se distribuyen en direcciones opuestas por los anillos de cada SRR vy,
simultaneamente, la corriente que fluye en el anillo interno y externo de un SRR tiene
sentido contrario a las corrientes en los respectivos anillos de la segunda particula. Es
decir, se forma una pared eléctrica entre ambos SRRs. En la cuarta resonancia los dos
SRRs también exhiben un momento eléctrico psgpr ubicado en su plano dado que las

corrientes circulan en direcciones opuestas en cada particula respectivamente. Sin
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embargo, en este caso las corrientes en cada resonador se orientan en el mismo sentido
que las del otro SRR (Figura 5.14d), por lo que estos momentos eléctricos poseen el
mismo sentido (es decir, aparece una pared magnética entre dichos resonadores). En
estos dos tultimos casos estas distribuciones de corrientes conllevan una cancelaciéon
significativa de los momentos dipolares magnéticos mgsgr de cada anillo individual
(aunque éstos no se han representado en las Figuras 5.14c y 5.14d). En consecuencia,
en la tercera y cuarta resonancia el acoplamiento entre los dos SRRs es

fundamentalmente eléctrico.

Max (Afm)  9.65441

vin(&jm) 0

Max (Ajm)  9.65441

Min(Afm) 0

Figura 5.14 Distribucién de corrientes de los SRRs y orientacién de sus momentos
dipolares predominantes para la (a) primera resonancia, (b) segunda resonancia, (c)
tercera resonancia y (d) cuarta resonancia de la celda unidad simulada mediante el
software ADS Momentum. La rotacién de un SRR respecto del otro es o = 0° y las

propiedades del sustrato utilizado son £, = 2y 2 =1 mm (no visible en la imagen).

En el anterior andlisis tunicamente se han considerado los momentos dipolares
propios de un SRR aislado (ver apartado 2.1). Sin embargo, como se ha demostrado
previamente en el apartado 5.2, la presencia de un material dieléctrico en un SRR
trabajando en la segunda resonancia genera un momento dipolar magnético
mgyp orientado en el eje x (de acuerdo con el sistema de coordenadas de la Figura 5.14)
cuyo efecto serda clave en el disefio de una superficie polarizadora. Puesto que en la
primera resonancia de un SRR se produce una cancelacion significativa de su momento
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dipolar eléctrico, la magnitud de mgyg también serd como resultado despreciable. Por lo
tanto es conveniente trabajar a resonancias de orden superior, como la tercera y cuarta
resonancia de la Figura 5.13. En la cuarta resonancia los momentos dipolares eléctricos
se encuentran en lados opuestos del sustrato y poseen idéntica direccién y sentido, por
lo que el momento magnético mgyp asociado a cada momento eléctrico tendra la misma
direccion pero sentido contrario (produciéndose asi también su cancelacién). En la
tercera resonancia, en cambio, dichos momentos dipolares eléctricos estan en oposicion
de fase, de modo que los momentos magnéticos mgyp individuales se suman al tener
ambos la misma direccién y sentido. Esto propicia que la amplitud del momento
magnético mgyp neto sea considerable a partir de un cierto grosor 4 de sustrato
dieléctrico (ver Figura 5.10), dando lugar a un acoplamiento cruzado elevado. Ademaés,
a dicha frecuencia las dimensiones de la celda unidad de la Figura 5.12 son
eléctricamente menores a las de los SRRs individuales trabajando en la segunda
resonancia, lo que permite realizar un dispositivo mas compacto. Por tanto, se ha
estudiado el comportamiento de esta estructura a esta frecuencia.

La orientacién de los momentos dipolares citados anteriormente (es decir, psggp v
mgyg) puede controlarse a partir de la rotacién de los SRRs, asi como su acoplamiento.
Cuando el angulo de rotacién es nulo, el momento eléctrico szm y magnético mZpp del
SRR® tienen sentido opuesto a los del SRR* (Figura 5.14c), por lo que se produce su
cancelacién parcial (dado que el acoplamiento entre dichas particulas no es perfecto).
Paralelamente, los momentos magnéticos mgyp originados en ambos resonadores por la
presencia del material dieléctrico poseen idéntica direccion y sentido y, por tanto, se
suman en fase. Al rotar el SRR® respecto del SRR*, su momento dipolar magnético
mgUB también gira de acuerdo con el momento dipolar eléctrico pgRR (dado que este
ultimo origina dicho momento magnético), de manera que ambos momentos seguiran
siendo ortogonales independientemente del valor de «. Para angulos de rotaciéon
comprendidos entre 0° y 90° los momentos pgRR y mgUB del SRRP® giran en sentido
antihorario de acuerdo con el d4ngulo de rotacién o del SRR® respecto al SRR* (Figura
5.15a), causando que la cancelacién de estos momentos eléctricos asi como el sumatorio
de dichos momentos magnéticos sea progresivamente menor. Cuando o es igual a 90° el
momento eléctrico pgRRy magnético mgUB del SRRP son ortogonales a sus homdlogos
de la otra particula (Figura 5.15b). Para valores de o superiores a 90° e inferiores a
180° los momentos pgRRy 3 del SRRP rotan en sentido horario (es decir, de manera

opuesta al giro del SRRP®) y, simultdneamente, los momentos magnéticos axiales
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mggrr de ambos resonadores adquieren el mismo sentido. Esto es debido a que para
angulos situados en el rango entre 90° y 270° las corrientes del SRR* fluyen en el
mismo sentido a las del SRR®, lo que genera, en consecuencia, un momento magnético
neto resultado de sumar los momentos magnéticos mgyp y Mg de ambos resonadores.
En o = 180° la disposiciéon de los momentos pgRR y mgUB del SRRP es idéntica al
primer escenario (es decir, cuando o = 0°) a excepciéon de que ahora los dos momentos
magnéticos axiales mgrg tienen el mismo sentido, por lo que su contribuciéon se
incrementa (Figura 5.15c). Andlogamente al anterior caso, entre 180° y 270° los
momentos plpr v ey del SRRP giran nuevamente en sentido horario y al contrario
que la rotacién del SRRP. Para una rotacién de 270° los momentos poyp y mby,del
SRRP® son ortogonales a los correspondientes momentos en el plano de la otra particula
(Figura 5.15d) mientras que los momentos magnéticos axiales mgpp tienen sentido
contrario, por lo que estos se cancelan parcialmente. Sin embargo, entre 270° y 360° los
momentos phpr v My, del SRRP rotan en sentido antihorario y solidariamente con el
giro del SRR®.

En base a este planteamiento se puede comprobar que existe un angulo de rotacién
situado en el primer (0° < o < 90°) o bien en el cuarto cuadrante (270° < o < 360°)
para el cual los momentos eléctricos y magnéticos netos de la estructura propuesta son
aproximadamente colineales (asumiendo un fuerte acoplamiento entre ambos SRRs)
pero con sentido opuesto en el primer caso y el mismo en el segundo, condicién
necesaria para obtener polarizacién eliptica en casi todo el espacio [172]. En este caso,
o = £50° tal y como se refleja en la Figura 5.20. Por tanto, esto facilita la obtencion
de un campo eléctrico con polarizacién eliptica cuyo sentido de giro sea a izquierdas
(incidiendo desde el SRR*) en el primer cuadrante y a derechas en el cuarto. Esta
misma premisa también es aplicable a rotaciones comprendidas entre el segundo (90° <
a < 180°) y tercer cuadrante (180° < o < 270°), a excepcién de que entonces se debe
considerar también un momento magnético total con componente axial debido a la
contribuciéon del momento dipolar magnético mgggr de ambos resonadores. Dado que el
objetivo es que la polarizacién de esta estructura sea lo méas circular posible para
implementar posteriormente la superficie polarizadora, se debe evitar la presencia de
dicho momento mggg, por lo que para esta aplicacién es recomendable seleccionar un

valor de o del primer o cuarto cuadrante.
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Figura 5.15 Disposicién de los momentos eléctricos pspr vy magnéticos mgygy mggr de
dos SRRs acoplados operando en la tercera resonancia (SRR* y SRRP, respectivamente)
en funcién de un angulo de rotacién que se encuentra en el (a) primer cuadrante (0° <
a < 90°), (b) segundo cuadrante (90° < o < 180°), (c) tercer cuadrante (180° < o <
270°) y (d) cuarto cuadrante (270° < o < 360°). La flecha violeta indica el sentido de

giro de los momentos dipolares.

Para verificar la anterior explicacion sobre el funcionamiento de la celda unitaria, a
continuacién se ha desarrollado un modelo analitico de los campos radiados por esta
estructura. Posteriormente se ha evaluado dicho modelo a través del software Matlab y
los resultados obtenidos se han contrastado con las simulaciones de campo eléctrico
E(1,6,¢) y relacion axial AR(6,¢) de esta celda unidad realizadas mediante el software
CST Microwave Studio.

De acuerdo con [12], los campos radiados por una fuente (cuyas dimensiones son
mucho menores a A) que oscila arménicamente se pueden estimar a partir de sus
momentos dipolares. Por tanto, el campo eléctrico Fu(T,6,¢) radiado por el SRR* (ver

Figura 5.12a) se puede expresar en coordenadas esféricas como
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A 2 —jkor
~ MppZokye

E (r.0.9)], = Tsin 0 (5.26)
A Z 7jk0r ) R R
E,r.0.9)|, = pSRRw°47‘Z)f°e (cos 0sin g6 + cos ¢¢) (5.27)
A 2 —jkor R R
E(r.0.9)],, = —%(cos 0 cos g + sin ¢9) : (5.28)

Las ecuaciones 5.26 y 5.27 hacen referencia a los campos radiados por los momentos
dipolares intrinsecos de la particula, mientras que la ecuacién 5.28 se corresponde con el
campo originado por el momento dipolar magnético debido a la presencia del sustrato
dieléctrico (ver apartado 5.2). Como ya se ha expuesto anteriormente en el apartado
2.1, un SRR también exhibe un momento dipolar eléctrico no resonante y ortogonal a
Dsgr ¥ Mggpr cuya contribuciéon se puede despreciar en comparacion con dichos
momentos dipolares, por lo que no se ha contemplado en el presente analisis. Por otro
lado, las amplitudes del momento magnético mgggr y eléctrico psgr pueden formularse
mediante las ecuaciones 2.18 y 2.19. Dicho esto, al excitar el SRR* de la Figura 5.12a,
éste generard unas corrientes en el SRRP. Para encontrar el valor de estas corrientes
inducidas, esta configuracién se ha analizado como un cuadripolo donde ambos puertos
de acceso estan situados en el centro del anillo externo de cada SRR y el puerto del
resonador acoplado (SRRP) estd cortocircuitado. A partir de la matriz de impedancias
de dos resonadores acoplados [173] puede expresarse la amplitud de la corriente

inducida I} en funcién de la amplitud de la corriente I, del SRR* como

V, =72 1.+7Z.1' _ V4
4 1to 12 o' } B ) =22, (5.29)
VB :ZZIIO +Zz2[0 z

22

siendo V4 y Vg la tensién en el puerto de cada SRR respectivamente, Z» la impedancia
de entrada en el SRR acoplado y %; la impedancia mutua entre ambos resonadores, la
cual modela el tipo de acoplo entre dichas particulas. El campo eléctrico Ep(r,6,¢)
radiado por el SRR (es decir, el SRR acoplado de la Figura 5.12b) se puede expresar

entonces en coordenadas esféricas mediante las siguientes ecuaciones:

A 2 _—jkyr
-2y MgerZokye

B =
w7 Am

E,(r,0,0) sin 6 (5.30)

Ey(r,0,9)

A —Jjkor A A
oL PwdZike (cose sin(¢+a)0 +cod g+ a)¢) (5.31)
DSRR 222 4
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A 2 _—jkyr
~ 2y Mgyplokye

; = (cos@cos(¢+a)¢3+sin(¢+a)é). (5.32)
s 7, 4

Ey(r,0.9)

Finalmente el campo eléctrico total E7r(r,6,¢) radiado por dicha celda unidad
(Figura 5.12) puede estimarse como la superposiciéon del campo total E4(1,6,¢) del
SRR* (resultado de sumar las ecuaciones 5.26 a 5.28) y el campo total Ep(r,0,4) del
SRRE (resultado de sumar las ecuaciones 5.30 a 5.32). Analiticamente puede formularse

a través de su factor de agrupacién como [14]

E.(r,0,0)=E ,(r,0,0)+E,(r,0,p)e """, (5.33)

Paralelamente, la polarizacion de esta estructura también puede estudiarse
mediante su relacion axial AR(6,¢), la cual se puede describir matematicamente en

coordenadas esféricas como [14]

1] +|E| +‘(E; f

AR(0.¢)=

(5.34)

+(E )
AR AR A I

siendo EQT y E¢T las componentes del campo eléctrico E7(r,6,¢) en las direcciones 6y ¢,
respectivamente. En las Figuras 5.16 y 5.17 se muestra una comparativa entre ambas
magnitudes Er(1,6,¢)y AR(6,¢) halladas segin el modelo analitico propuesto (es decir,
evaluando las ecuaciones 5.33 y 5.34) y mediante simulacién electromagnética para
diferentes valores de o comprendidos en el primer cuadrante. Las impedancias 7, y Z»
y la amplitud de corriente /4, asi como la amplitud del momento magnético mg; g
(ecuacién 5.21) del modelo teérico se han extraido directamente a partir de dicha

simulacién electromagnética.
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Figura 5.16 Comparacién del diagrama de radiacién normalizado [campo Er(,6,¢) de
la celda unidad de la Figura 5.12 obtenido mediante el modelo analitico propuesto
(izquierda) y simulacién electromagnética (derecha) para angulos de rotacién (a)
a=20°% (b) o = 30°% (¢c) o = 60° y (d) o = 90°. La frecuencia de trabajo es
fi = 3.5 GHz y la impedancia caracteristica se ha fijado a 4 = 120n Q. Las

propiedades del sustrato utilizado son z=1mm y e,= 2.
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Figura 5.17 Comparacion de la relacion axial AR(6,4) de la celda unidad de la Figura
5.12 obtenida mediante el modelo analitico propuesto (izquierda) y simulacién
electromagnética (derecha) para angulos de rotaciéon (a) o = 0° (b) o = 30° (c)
a = 60°y (d) o = 90°. La frecuencia de trabajo es £ = 3.5 GHz y la impedancia
caracteristica se ha fijado a 4 = 120m 2. Las propiedades del sustrato utilizado son

h=1mmy eg=2.

Como se puede observar, existe una buena concordancia entre ambos resultados. Sin
embargo, existen ligeras discrepancias debido a que se ha aproximado el campo radiado
por esta estructura tnicamente a partir de sus momentos de primer y segundo orden
(dipolares) y despreciando los de orden mayor del desarrollo multipolar del potencial
vector A de una fuente que oscila arménicamente. Del mismo modo, tampoco se han
contemplado otros efectos de segundo orden como el efecto proximidad [174], que causa
un acercamiento de las corrientes que fluyen por los anillos de los SRRs.

Una vez analizado el comportamiento de la celda unitaria, se ha procedido a realizar
el disenno de una superficie polarizadora basada en una agrupacién periddica de SRRs.
Debido a la naturaleza bi-anisétropa del SRR, este dispositivo estara caracterizado por
las ecuaciones constitutivas 5.1 y 5.2. Sin embargo, en este caso se ha estudiado el
escenario particular de una onda plana linealmente polarizada en la direccién J con una

incidencia normal a la superficie de esta configuracién, por lo que los tensores &., W,

y K se traducen a los parametros escalares ¢,, u, y k correspondientes a esta direccién.
De este modo el comportamiento expuesto en el apartado 5.1 para un medio quiral bi-
isétropo (ecuaciones 5.3 a 5.13) atn se puede aplicar para describir el funcionamiento
de la estructura propuesta. Para que la relaciéon axial de este disefio sea proxima a la
unidad en la direccién 6 = 0°, se ha obtenido el valor de la relaciéon axial de la celda

unidad de la Figura 5.12 en dicha orientacién (eje z) para diferentes valores de
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permitividad dieléctrica relativa ¢,, rotacién «, y grosor A. En la Figura 5.18 se ilustran

los resultados obtenidos.

(a)

20

Axial ratio (dB)

30 60 90 120 150
Rotation « (°)

(b) (c)

15

Axial ratio (dB)
Axial ratio (dB)

T T T 0 T T T T X T ¥
30 60 90 120 150 30 60 90 120 150

Rotation « (°)

(d) (e)

15

\ ——h=4mm
—~ 104 . =

@ g \ \\———h—Smm
o o
© T
<t <

O T T T 0 T T Y T T T .

30 60 90 120 150 30 60 90 120 150

Rotation a (°) Rotation a (°)

Figura 5.18 Relacién axial AR(6,¢) de la celda unidad propuesta en la direccién
6 = 0° en funcién de la rotacién o para diferentes valores de grosor £ y permitividad

relativa e, siendo (a) e,= 2, (b) e,=4, (¢) e,= 6, (d) e,= 8y (e) e,= 10.
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Independientemente del grosor /4y de la permitividad dieléctrica relativa e, cuando
la rotacién de uno de los SRR es 0° o bien 180°, la relacién axial AR(6,¢)en 6 = 0° es
maxima y, por tanto, la polarizacién es lineal. Como ya se ha expuesto en la Figura
5.15 los momentos dipolares pspr v Mgrr equivalentes son ortogonales entre si, por lo
que el acoplamiento cruzado entre ambas particulas es préacticamente nulo en esta
direccién (es decir, esta estructura no se puede considerar quiral). Conforme el valor de
a aumenta, los momentos dipolares del SRRP rotan causando que dichos momentos
netos sean progresivamente colineales. Esto conlleva que la relacién axial tienda a 0 dB
y, en consecuencia, que el factor de quiralidad se incremente sucesivamente. Para
angulos de rotaciéon comprendidos entre 180° y 360°, el comportamiento de la relacién
axial es muy similar al ilustrado en la Figura 5.18.

De acuerdo con la Figura 5.18, se puede apreciar que la polarizaciéon de esta
estructura es practicamente circular cuando el grosor A es cercano a 2 mm y o es
préximo a 60° 6 120°. La permitividad dieléctrica relativa e,, en cambio, no tiene un
impacto significativo en la relacién axial AR(6,¢) de esta estructura para estos valores
de grosor y rotacion. En base a estos resultados, se ha utilizado un sustrato comercial
Rogers RO4003C (e, = 3.38 y h = 1.524 mm) y una rotacién o = 50° para disenar la
celda elemental. Esto ha permitido obtener a la frecuencia de trabajo (£ = 3.5 GHz)
una relacién axial AR(6,¢) de 1.2 dB en la direccién 6 = 0°, como se expone en la

Figura 5.19.
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Figura 5.19 Relacién axial (en dB) de la celda unidad propuesta a 3.5 GHz para el (a)
plano vertical (¢ = 90°) y (b) plano horizontal (6 = 90°).
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En este caso la polarizacién es puramente circular a izquierdas (LCP) como se
expone en la Figura 5.20a. Sin embargo, también es posible obtener una polarizacion
circular a derechas (RCP) mediante el mismo angulo de rotacién pero girando el SRR
en sentido contrario (es decir, siendo o = —50°), tal y como se muestra en la Figura

5.20b.
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Figura 5.20 Diagrama de radiacién (ganancia) de la celda unidad propuesta a 3.5 GHz
para la polarizaciéon LCP (izquierda) y RCP (derecha) con un éngulo de rotacién (a)

a =50°y (b) a=-50°

Llegados a este punto, se ha realizado una superficie polarizadora replicando de
manera peridédica dicha celda unidad a lo largo del eje x y el eje y. A fin de asegurar
que esta disposicién constituye un medio efectivo homogéneo, la distancia de centro a
centro entre SRRs ha de ser significativamente menor a la longitud de onda a £. Por
tanto, esta separacion se ha fijado a 15 mm (aproximadamente A¢/6). En la Figura 5.21
se ilustra la topologia de este dispositivo, constituido por 20 x 20 celdas unidad (300 x

300 mm?, equivalente a 3.5A9 x 3.5).
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Figura 5.21 (a) Capa superior y (b) capa inferior del medio metamaterial quiral de

doble capa propuesto (plano xy).

A partir del proceso de extraccién de pardmetros (ver apartado 5.1) se han
estimado las caracteristicas del medio quiral de la Figura 5.21, es decir, los pardmetros
64, n vy k. Mediante el software CST Microwave Studio se ha simulado el
comportamiento electromagnético de esta estructura al excitarla con una onda plana de
incidencia normal y polarizada circularmente tanto a izquierdas (LCP) como a derechas
(RCP) y posteriormente se han obtenido sus respectivos coeficientes de transmision 7
y T, (Figura 5.22). Por otro lado, en el modelo de la Figura 5.21 también se han

introducido las pérdidas en el dieléctrico (tand = 0.0027) asi como la conductividad del

cobre (o = 5.96 - 10" S/m).
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Figura 5.22 Coeficientes de transmisién para las ondas RCP (7,) y LCP (7) y

reflexién (R) al propagarse por el medio quiral propuesto con una rotaciéon o = 50°.
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Como se puede apreciar, el coeficiente 7" se atentia levemente (sélo 2.6 dB),
mientras que coeficiente 7', se filtra casi completamente y no puede propagarse. Este
resultado coincide con el comportamiento descrito para la celda unidad de la Figura
5.20a, donde la polarizacién es puramente LCP. Andlogamente, si también se disena el
medio quiral de la Figura 5.21 con una rotacién o = —50°, se obtiene una polarizacion
unicamente RCP (como se deduce a partir de los coeficientes de transmision de la

Figura 5.23).
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Figura 5.23 Coeficientes de transmisién para las ondas RCP (7%.) y LCP (7") y
reflexién (R) al propagarse por el medio quiral propuesto con una rotaciéon o = —50°.

Por otro lado, cuando o = 0° el factor de quiralidad es nulo y, en consecuencia,
ambas ondas RCP y LCP poseen el mismo indice de refraccién z (ecuacién 5.7). Como
se expone en la Figura 5.24, los coeficientes 7"y 7. son entonces idénticos, es decir,

el efecto de dicroismo circular es imperceptible.
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Figura 5.24 Coeficientes de transmision para las ondas RCP (7.,) y LCP (7") y

reflexién (R) al propagarse por el medio quiral propuesto con una rotacién o = 0°.
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En dltimo término, mediante los resultados de la Figura 5.22 se han evaluado las
ecuaciones 5.8 a 5.10, obteniendo asi la actividad 6ptica y el dicroismo circular (Figura
5.25), asi como el factor de quiralidad (Figura 5.26). Cuando la frecuencia es préxima a
£ la actividad 6ptica y el dicroismo circular alcanzan unos valores muy elevados de
hasta 64 = 4+21.5° y n = —21.4°, respectivamente. De acuerdo con la ecuaciéon 5.9, n
estd comprendido entre +22.5°, por lo que el valor obtenido es muy cercano a su valor
maximo en este caso (demostrando asi la viabilidad del dispositivo como superficie
polarizadora). Por otro lado, en la Figura 5.25 también aparece una frecuencia entre
3.5 GHz y 4 GHz donde el dicroismo circular es practicamente nulo y, por tanto, una
onda linealmente polarizada experimentara sélo una rotacién de 64 = 10.5° (efecto de
actividad 6ptica). Alrededor de fjtambién se observa que el factor de quiralidad varia
asintéticamente alcanzando valores maximos de parte real £3.5 y parte imaginaria -7.4,

siendo comparable a otras estructuras presentes en la literatura [155]-[158].
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Figura 5.25 (a) Actividad optica y (b) dicroismo circular simulados del medio

metamaterial quiral de la Figura 5.21.
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Figura 5.26 (a) Parte real y (b) parte imaginaria del factor de quiralidad simulados del

medio metamaterial quiral de la Figura 5.21.
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5.4 Fabricacion y resultados experimentales

A fin de validar los resultados anteriores (esto es, los parametros 64,  y k), se ha

implementado fisicamente la superficie polarizadora de la Figura 5.21, tal y como se

muestra en la Figura 5.27.

(a) (b)

Figura 5.27 Prototipo fabricado del medio metamaterial quiral de la Figura 5.21. (a)
Capa superior y (b) capa inferior del dispositivo.

Como ya se ha descrito anteriormente en el apartado 5.1, dichos parametros se
calculan a partir de los coeficientes de transmision circulares 7, y 7' .. Para medir
estos coeficientes de transmisién se ha replicado el experimento ilustrado en la Figura
5.5, donde una superficie polarizadora se sitia entre dos antenas de bocina (actuando
una como transmisora y la otra como receptora) linealmente polarizadas en vertical u
horizontal. Cuando ambas antenas poseen la misma polarizacién se obtienen los
coeficientes de transmisiéon 7. o 7},, mientras que si la polarizacion de una antena es
ortogonal a la de la otra se obtienen los coeficientes de transmision 7%, o 7). En la
Figura 5.28 se muestra el sistema de medida utilizado, donde las antenas de referencia
son dos Open boundary quad-ridge horn modelos QH-2000 y 3164-05 respectivamente.
Estas se han separado una distancia de aproximadamente 1.2 m dado que el limite

inferior de la zona de campo lejano de ambas antenas es practicamente 57 cm.
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Figura 5.28 Sistema de medida de los coeficientes de transmisién lineales del medio
quiral propuesto. La antena Open boundary quad-ridge horn QH-2000 se encuentra al

fondo de la imagen y la otra antena (modelo 3164-05) en primer plano.

Los cuatro posibles coeficientes de transmisién lineales se han medido mediante un
analizador de redes Keysight N9918A y después se han transformado en los coeficientes
de transmisién circulares 7., 7, T,y 1 a través de la ecuacién 5.13. En la Figura
5.29 se han representado los coeficientes 7%, y 7' medidos. Como se puede apreciar,
ambas ondas RCP y LCP no sufren ninguna alteracién al propagarse por este medio
quiral dado que ambos coeficientes de transmisién son practicamente idénticos. Sin
embargo, alrededor de la frecuencia de trabajo (3.5 GHz) el coeficiente 7', se atentia
aproximadamente 10 dB respecto del coeficiente 7" (andlogamente a la simulaciéon de
la Figura 5.22), por lo que la polarizaciéon se puede considerar unicamente LCP. Un
comportamiento similar también se observa alrededor de 4 GHz (cuarta frecuencia de
resonancia de la celda unidad de la Figura 5.12), aunque esta frecuencia no ha sido

objeto de estudio en este capitulo (ver apartado 5.3).
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Figura 5.29 Coeficientes de transmisiéon experimentales para las ondas RCP (77,) y
LCP (7' ) al propagarse por el medio quiral propuesto.
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A partir de estos coeficientes 7, y 7", finalmente, se ha calculado la actividad
Optica, el dicroismo circular y el factor de quiralidad empiricamente a través de las
ecuaciones 5.8 a 5.10. En la Figura 5.30 se han comparado los valores experimentales y
simulados de 64 y n en un rango comprendido entre 3 GHz y 4 GHz, respectivamente.
Como se puede apreciar, ambos resultados concuerdan bastante bien y exhiben la
misma tendencia (validando asi el funcionamiento de este dispositivo). Las ligeras
discrepancias son debidas al efecto de propagacién multitrayecto del entorno de
medida. Alrededor de £ se han medido unos valores de 64 = —23.7° y n = —18.7°, siendo
éstos muy préximos a los resultados simulados. El factor de quiralidad x medido,
representado en la Figura 5.31, también muestra una buena concordancia con las
simulaciones. Sin embargo, en este caso la parte imaginaria a la frecuencia de trabajo es

inferior al valor esperado, siendo aproximadamente —4.5.
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Figura 5.30 Comparacién entre los valores medidos y simulados de (a) actividad éptica

y (b) dicroismo circular del medio metamaterial quiral propuesto.
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Figura 5.31 Comparacién entre los valores medidos y simulados de la (a) parte real y

(b) parte imaginaria del factor de quiralidad del medio metamaterial quiral propuesto.
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Conclusiones y lineas futuras

A lo largo de esta tesis se ha explorado la posibilidad de utilizar resonadores
eléctricamente pequenos como radiadores y en estructuras polarizadoras, en especial el
Split Ring Resonator (SRR) y otras topologias derivadas. Se ha podido comprobar que
en la segunda frecuencia de resonancia estas particulas exhiben un comportamiento
similar al de un dipolo de media longitud de onda, lo que las convierte en buenas
candidatas para la implementaciéon de antenas eléctricamente pequenias con elevada
eficiencia de radiaciéon asi como el diseno de configuraciones para el control de la
polarizacién. En base a esta premisa, se han propuesto nuevas configuraciones basadas
en esta clase de resonadores para mejorar ciertas prestaciones de los dispositivos de
radiofrecuencia presentes en el estado del arte actual. El contenido de la tesis se ha
dividido en seis capitulos, en los cuales se han tratado los siguientes aspectos:

En el segundo capitulo se ha realizado una pequeiia introduccién al origen del SRR,
incluyendo su topologia y su modelo circuital en régimen cuasi-estatico. De acuerdo con
la literatura existente, se ha descrito su comportamiento electromagnético a través de
sus tensores de polarizabilidad y su distribucién de corrientes. Esto ha demostrado que,
en la resonancia fundamental, un SRR exhibe esencialmente un momento dipolar
magnético axial (por lo que se comporta como una espira eléctricamente pequena),
mientras que en la segunda resonancia se genera un considerable momento dipolar
eléctrico en el plano de la particula. Sin embargo, debido a los efectos de polarizacion
cruzada, un SRR también experimenta en la primera resonancia un leve momento
dipolar eléctrico ubicado en el plano de esta particula y un ligero momento magnético
axial en la segunda frecuencia de resonancia, respectivamente. Por otro lado, también

se han expuesto las principales propiedades de radiacién de esta particula a su primera
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y segunda resonancia. Evaluando la expresién de su resistencia de radiacién en la
segunda frecuencia de resonancia (ecuaciones 2.20 y 2.21) se ha comprobado que un
SRR presenta una resistencia de radiacién préxima a la de un dipolo de media longitud
de onda, lo que permite reducir la dimensién lateral de la antena. En dltimo término, se
han enumerado las principales aplicaciones de esta clase de resonadores en el rango de
microondas, incluyendo filtros, dispositivos multi-banda, sensores y antenas. De estos
ejemplos, relativamente pocos utilizan el SRR u otras estructuras derivadas trabajando
en la segunda resonancia como elementos radiantes, lo que ha motivado esencialmente
esta tesis.

En el tercer capitulo se ha explorado la posibilidad de realizar antenas impresas
basadas en resonadores eléctricamente pequefios a fin de mejorar su relacién delante-
atras. Estos dispositivos se han orientado inicialmente a sistemas de deteccién de
presencia. Debido a las condiciones de contorno impuestas por el plano de masa de la
configuracion bajo estudio, se ha seleccionado un Non-Bianisotropic Complementary
Split-Ring Resonator (NBCSRR) como radiador. Este resonador, ademas, evita los
efectos de acoplamientos cruzados, por lo que los campos radiados por esta estructura
estan linealmente polarizados. En primer término se ha disefiado su geometria de modo
que la segunda resonancia estuviera situada a f£i = 3 GHz. Posteriormente se han
simulado las pérdidas de retorno de esta antena mediante el software CST Microwave
Studio, obteniendo una buena respuesta con una buena adaptacién a la frecuencia de
trabajo. La relacién delante-atras de la antena propuesta ha resultado ser 24 dB en
simulaciéon, lo cual es préacticamente 9 dB superior al de una antena parche
convencional. Una figura de mérito de este tipo de dispositivos es el ratio entre las
maximas distancias de deteccién para objetos situados en la parte anterior y posterior
de la antena (Rrronr/Rpack). En este caso se ha obtenido un valor de 15.7, siendo
practicamente tres veces mayor al de una antena parche. A fin de validar estos
resultados, se ha fabricado finalmente un prototipo de la antena propuesta y se han
medido sus pérdidas de retorno a la frecuencia de operaciéon asi como su relacion
delante-atras. En ambos casos los resultados experimentales concuerdan muy bien con
las simulaciones, lo que corrobora la funcionalidad de la estructura propuesta y
demuestra una mejora en su rendimiento en términos de relacion Rrrov/Rpick en
comparacién con antenas microstrip convencionales.

En el cuarto capitulo se ha analizado la viabilidad de implementar agrupaciones

lineales de antenas basadas en resonadores eléctricamente pequenos. La principal idea

132



CAPITULO 6  CONCLUSIONES Y LINEAS FUTURAS

ha sido sustituir los elementos radiantes (habitualmente dipolos o parches de media
longitud de onda) por SRRs u otros resonadores con el objetivo de reducir las
dimensiones de la agrupaciéon. En primer término se han realizado unas agrupaciones
longitudinales (en este caso, antenas Yagi-Uda planares) mediante SRRs con topologia
circular y cuadrada. El elemento activo de estas antenas se ha disenado para exhibir su
segunda resonancia dentro de la banda WLAN y una elevada eficiencia de radiacién. La
separaciéon y las dimensiones del resto de elementos parasitos se han fijado de acuerdo
con las reglas de disefio para antenas Yagi-Uda convencionales. A fin de alimentar las
agrupaciones se ha realizado una excitacion antipodal basada en una linea de
transmisién paired strip (de longitud A,/2) en el centro del anillo externo del elemento
activo. Seguidamente se ha simulado la respuesta electromagnética de estas antenas,
obteniendo en ambos casos una buena adaptacion alrededor de la frecuencia de
operacion asi como un diagrama de radiacion muy directivo con una ganancia elevada
en la direccion longitudinal. Asimismo, también se ha fabricado un prototipo inicial de
cada antena y se han medido experimentalmente dichas caracteristicas, obteniendo una
buena concordancia con las simulaciones. En tltimo término se han comparado las
prestaciones de las antenas propuestas (incluyendo sus dimensiones eléctricas) con las
del estado del arte actual que poseen un ntmero de elementos similar, lo que ha
permitido demostrar que la anchura de dichas antenas es aproximadamente la mitad
que el resto de disenos. Por otro lado, también se han disenado agrupaciones
transversales mediante NBCSRRs. Las dimensiones de estas particulas se han ajustado
para obtener la segunda resonancia a £ = 5.5 GHz. Estos se han excitado
uniformemente y en fase mediante una red de alimentacién en paralelo ubicada en la
parte posterior de dichos resonadores. Para minimizar la radiacién por la parte
posterior de esta agrupacién se ha utilizado un reflector metalico separado
aproximadamente 1 cm de los NBCSRRs. Mediante el software CST Microwave Studio
se han simulado las pérdidas de retorno de esta configuracion, obteniendo de nuevo un
buen comportamiento con una buena adaptacién alrededor de £. Su diagrama de
radiacion presenta una ganancia de 13 dBi en la direccién transversal de la agrupaciéon
asi como una elevada relacién delante-atras (cerca de 24 dB), mientras que su ancho de
haz a —3 dB es estrecho en el plano E (17°) y mds ancho en el plano H (59°). A fin de
corroborar estos valores, se ha fabricado un prototipo de esta agrupacién y se han
medido sus pérdidas de retorno asi como su diagrama de radiaciéon a la frecuencia de

trabajo. Los resultados experimentales muestran una buena concordancia con las
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simulaciones, lo que prueba la funcionalidad de este disenio y proporciona una
alternativa viable para la realizacién de agrupaciones de antenas con unas buenas
prestaciones y reducidas dimensiones.

En el quinto capitulo, finalmente, se ha estudiado el comportamiento bi-anisétropo
de un SRR causado por la presencia de un material dieléctrico para la realizacién de un
medio metamaterial quiral. Mediante un analisis en simulacion se ha podido demostrar
que se produce una variaciéon del campo de desplazamiento eléctrico D debido a la
presencia de dicho dieléctrico, lo que genera un momento dipolar magnético ubicado en
el plano del resonador bastante significativo a partir de determinados grosores de
sustrato. Dicho momento magnético ha resultado ser ortogonal a ambos momentos
dipolares intrinsecos del SRR (descritos previamente en el capitulo 2) y estar desfasado
90° respecto del momento dipolar eléctrico ubicado en el plano de esta particula. Este
fenémeno se ha utilizado posteriormente para realizar una superficie polarizadora, cuya
celda elemental consta de dos SRRs de idénticas dimensiones separados por una lamina
de sustrato y uno de ellos rotado un cierto angulo en el mismo plano. En la tercera
resonancia de este sistema ambos SRRs exhiben un momento eléctrico predominante en
el plano de los dos resonadores, puesto que cada SRR individualmente se encuentra
trabajando a su segunda resonancia. En consecuencia, estos se acoplan eléctricamente.
La orientacién de estos momentos asi como su acoplamiento puede controlarse a partir
de la rotacién de uno de los SRRs. Mediante las expresiones analiticas de los campos
radiados por un SRR, se ha podido calcular el campo radiado y la relaciéon axial de esta
configuracion. Posteriormente estos resultados se han corroborado mediante simulacién,
lo que ha permitido explicar el funcionamiento de dicha celda unitaria a través de la
disposicién de sus momentos dipolares. A fin de obtener una polarizacién circular
aproximadamente en la direccion normal a los SRRs, se ha realizado un estudio
paramétrico de la permitividad dieléctrica relativa del sustrato, su grosor y la rotaciéon
de uno de los resonadores. En base a resultados obtenidos, se ha utilizado un sustrato
comercial Rogers RO4003C (e, = 3.38 y h = 1.524 mm) y una rotacién o = 50° (lo que
en este caso implica una polarizacién circular a izquierdas) para disenar la celda
elemental. Esto ha permitido obtener a £, = 3.5 GHz una relaciéon axial de 1.2 dB en la
direccibon 6 = 0°. Para implementar la superficie polarizadora se ha replicado
periédicamente dicha estructura a lo ancho y a lo largo, resultando en un medio
efectivo constituido por 20 x 20 celdas unidad separadas aproximadamente A,/6 de

centro a centro. Seguidamente se ha simulado la incidencia normal de una onda plana y
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polarizada circularmente tanto a izquierdas como a derechas en la estructura propuesta
a fin de obtener sus respectivos coeficientes de transmisién. Esto ha permitido el
estudio de las propiedades de dicho medio metamaterial quiral, probando asi que éste
exhibe un dicroismo circular muy elevado y una leve actividad éptica alrededor de la
frecuencia de trabajo (lo que implica una polarizacién aproximadamente circular). En
ultimo término, se ha implementado fisicamente un prototipo inicial y se han medido
experimentalmente las anteriores propiedades, mostrando una buena concordancia con
las simulaciones y, por tanto, validando el funcionamiento de la estructura propuesta.

En vista de todos los resultados obtenidos, puede concluirse que en general se han
cumplido los objetivos marcados dentro de esta tesis, demostrando asi la potencialidad
de estos resonadores para el diseno de nuevas estructuras (incluyendo antenas impresas,
agrupaciones lineales de antenas y polarizadores) con prestaciones comparables a los
dispositivos de microondas presentes en el estado del arte actual. Por tanto, estos
constituyen una alternativa viable a la implementacién de antenas eléctricamente
pequenas, asi como otros dispositivos como las superficies polarizadoras. Esto ha
incentivado posibles lineas futuras de investigacién con el objetivo de profundizar en la
comprensién de las estructuras propuestas, lo cual abarcaria:

Respecto a las agrupaciones longitudinales (en este caso, las antenas Yagi-Uda), a lo
largo del apartado 4.1 se ha podido comprobar que las estructuras propuestas exhiben
un ancho de banda relativo bastante reducido. A fin de incrementarlo se podria
estudiar la posibilidad de realizar una antena cuasi-Yagi-Uda (de acuerdo con [87]) con
SRRs. Como se ha expuesto anteriormente en la Figura 4.2 este tipo de estructuras
presentan un ancho de banda relativo del orden de 50%. Anédlogamente, también se
podria intentar implementar una antena Yagi-Uda basada en SRRs que presentara un
comportamiento multibanda (de acuerdo con la configuracién descrita en [175]). Por
otro lado, también se ha podido observar a través de un estudio paramétrico (Figuras
49 a 4.12) que las diferentes dimensiones y separaciones de todos los elementos
constituyentes afectan significativamente al rendimiento de una antena Yagi-Uda, por
lo que el proceso de diseno de esta configuracion no es trivial. Por tanto, una opcién
factible seria utilizar un algoritmo recursivo (como el propuesto en [176]) para mejorar
el rendimiento de esta agrupaciéon en términos de su méxima ganancia y su relaciéon

delante-atras, optimizando asi su funcionamiento.
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En relacién con las agrupaciones transversales, seria necesario proponer nuevas
redes de alimentacién a fin de minimizar el area ocupada por éstas. Esto también
permitiria obtener diagramas de radiacion cuyo haz fuera més directivo en ambos
planos E y H de la antena o bien cambiar su direccién de méaxima radiacién. En la
Figura 6.1 se expone un ejemplo de agrupacién transversal de 2 x 2 NBCSRRs
alimentados uniformemente y en fase mediante una red de excitacién en paralelo
ubicada en la parte posterior de las particulas. A £/ = 5.5 GHz su ganancia méxima
(simulada mediante el software CST Microwave Studio) es de 6.4 dBi en la direccion
6 = 0° y 180°, su eficiencia de radiacién es de 75% y el ancho de haz en los planos E y
H del diagrama de radiacién es 60° respectivamente. Por otro lado, las dimensiones
eléctricas de esta agrupacién a la frecuencia de trabajo son préximas a A¢/1.2 x A¢/1.2

(45 x 45 mm?).

(a) (b)
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Figura 6.1 Agrupacién bidimensional de 4 NBCSRRs excitados mediante una red de
alimentacién microstrip. (a) Capa superior e (b) inferior de la configuracion.

A fin de cambiar la direccién del haz principal, las distintas particulas deberian
excitarse de manera no uniforme (ya que entonces la amplitud y fase relativas entre los
radiadores son distintas). Esta técnica se conoce como beam steering y, como se ha
ilustrado en el capitulo 3, puede realizarse modificando el acoplamiento entre el
resonador y la linea de transmisién que lo alimenta rotando o bien trasladando

longitudinalmente y/o transversalmente dicha particula (Figura 6.2).
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(a) (b) (c)
f
=

Figura 6.2 Traslacion (a) longitudinal y (b) transversal y (c) rotacién de un SRR
respecto a una linea de transmision situada en la parte posterior para excitarlo.

En dltimo término, los campos radiados por las estructuras propuestas en el
apartado 4.2 estdn linealmente polarizados. A fin de obtener una polarizacién eliptica
en la direccién axial de la antena, se podrian utilizar dos NBCSRRs orientados
ortogonalmente y excitados con un desfase de 90° entre si (Figura 6.3). Esta disposicién
resulta en dos momentos dipolares magnéticos perpendiculares y en cuadratura de fase,
condicién necesaria para obtener polarizacién eliptica [172]. A la frecuencia de trabajo,
la estructura de la Figura 6.3 posee una ganancia en la direccion 6 = 0° de 3 dBi y una

relaciéon axial de 5 dB aproximadamente (es decir, 10 dB menor al de la Figura 4.31).

(a) (b)

Z X

Figura 6.3 Agrupacién unidimensional con polarizacién eliptica de 2 NBCSRRs
excitados mediante una red de alimentacién microstrip. (a) Capa superior e (b) inferior
de la configuracion.

En cuanto a los medios metamateriales quirales, los pasos méas inmediatos a realizar
son terminar de estudiar el comportamiento bi-anisétropo de un SRR debido a la
presencia del sustrato dieléctrico, asi como analizar teéricamente las propiedades de la
superficie polarizadora propuesta. Seguidamente, también se podria explorar la

posibilidad de utilizar la celda unidad de la Figura 5.6 como elemento radiante en la
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cuarta resonancia, cuya polarizacién podria controlarse mediante la rotacién de uno de
los SRRs (tal como se ha descrito en el capitulo 5). Esto es debido a que la cancelacién
de los momentos dipolares eléctricos de ambos SRRs al rotar una de estas particulas no
es tan significativa como en la tercera resonancia, lo que resulta en un incremento de la
ganancia asi como de la eficiencia de radiacién. Por ejemplo, la estructura propuesta
(rotacién o = 50°) posee a esta cuarta resonancia una buena adaptacién respecto a un
puerto de entrada de 50 € y un diagrama de radiacién con una ganancia de 0.6 dBi con
polarizacién eliptica en la direccién transversal, asi como una eficiencia de radiaciéon de
69%. Por otro lado, otra opcién plausible a estudiar consistirfa en usar dicha celda
unidad en la primera o segunda resonancia como sensor para medir algunas magnitudes
fisicas tales como presion o humedad. Este concepto ya ha sido aplicado con éxito
previamente en [32], [33] y consiste en colocar una lamina de material dieléctrico ente
ambos SRRs de permitividad y grosor distintos a los que soportan estas particulas
(Figura 6.4). Posteriormente, los desplazamientos frecuenciales en los coeficientes de
trasmision entre un SRR y su homoélogo debidos a la presencia de dicha lamina se

traducen en cambios de los pardmetros a medir (Figura 6.4).
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Figura 6.4 (a) Estructura de un sensor multicapa basado en dos SRRs acoplados y (b)
temperatura en funcién de las variaciones en la permitividad dieléctrica relativa y la
frecuencia de resonancia. Imagenes adaptadas de [32].
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