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Dr. José Ernesto Rayas Sánchez
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Resumen de la tesis que presenta Elizabeth Obiala Ezenwa como requisito parcial para
la obtención del grado de Doctor en Ciencias en Electrónica y Telecomunicaciones con
orientación en Altas Frecuencias.

Estudio de metamateriales para su aplicación en lı́neas de microcinta y
acopladores direccionales

Resumen aprobado por:

Dra. Marı́a del Carmen Maya Sánchez
Directora de Tesis

Los metamateriales electromagnéticos (MTMs) son estructuras artificiales
homogéneas cuyas propiedades no se observan en la naturaleza. Este tipo de
materiales tienen propiedades fı́sicas sorprendentes como son la permitividad y la
permeabilidad con valores negativos y por tanto su ı́ndice de refracción negativa.
Mientras que, en general, para materiales naturales la permitividad y la permeabilidad
son positivas. En el campo de las microondas se han realizado numerosos estudios de
los MTMs debido a las propiedades mencionadas, encontrándose principalmente
ventajas en la miniaturización de circuitos de microondas como divisores de potencia,
convertidores de fase, resonadores, estructuras tipo DGS (por sus siglas en inglés,
Defected Ground Structure) y redes de adaptación para el diseño de amplificadores
entre otros, presentándose una reducción de costos y mejoramiento en el desempeño.

Sin embargo, en el campo de las microondas, los circuitos desarrollados no son
puramente metamaterial, sino que presentan una combinación del comportamiento de
metamaterial (tambien conocido como comportamiento de mano izquierda) y del
comportamiento convencional (comportamiento de mano derecha); esto se conoce
como Composite Right-Left Handed, CRLH. Por lo tanto, al diseñar un circuito de
microondas que involucren el concepto de metamaterial utilizamos celdas CRLH en
tecnologı́a de microcinta, la cual se compone de capacitores interdigitados y stub
inductores conectados a tierra mediante un via hole, ambos construidos en microcinta.

En este trabajo se presenta el análisis, el diseño, la construcción, y la caracterización
de lı́neas de microcinta con celdas CRLH y su aplicación a acopladores direccionales.
Tanto las lı́neas de microcinta con celdas CRLH como los acopladores direccionales con
celdas CRLH se diseñaron e implementaron en el simulador electromagnético
MOMENTUM de ADS de la compañia Agilent. Estas estructuras se construyeron y se
midieron con el Analizador de Redes Vectorial. Por otro lado, para modelar el
comportamiento de celdas CRLH también se puede utilizar un circuito eléctrico
equivalente. En este trabajo se propone un nuevo método para extraer los elementos de
dicho circuito equivalente.

Finalmente, se realizaron comparaciones entre los parámetros de dispersión
medidos y simulados tanto de las lı́neas de microcinta con celdas CRLH, como de los
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acopladores direccionales con celdas CRLH observando que estos datos se ajustan
prácticamente en todo el rango de frecuencias. Además, se observa que las lı́neas de
microcinta con celdas CRLH presentan una respuesta de un filtro pasabanda muy
selectivo y los acopladores direccionales con celdas CRLH muestran un mayor ancho de
banda que los convencionales.

Palabras Clave: Composite Right-Left Handed Transmission Line (CRLH-TL) celda
unitaria, acoplador direccional.
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Abstract of the thesis presented by Elizabeth Obiala Ezenwa, as a partial requirement to
obtain the Doctor in Sciences in Electronics and Telecommunications with orientation in
High Frequencies.

Study of Metamaterials for its application in microstrip lines and directional
couplers

Abstract approved by:

Dra. Marı́a del Carmen Maya Sánchez
Thesis Director

Electromagnetic metamaterials (MTMs) are artificial homogeneous structures whose
properties are not observed in nature. These materials have simultaneous negative values
of permittivity and permeability which have received a notable attention in the microwave
community. Many MTMs studies have been developed in the microwave field due to its
unique features such as size reduction of microwave components and the improvement
of its performace. Some applications of the MTMS are in power dividers, phase shifters,
resonators, defected ground structures and matching networks, among others.

However, microwave components are not purely metamaterial, they are a combination
of two behaviours: Left Handed (or metamaterial) and Right-Handed (conventional or
natural materials), which is known as Composite Right-Left Handed, (CRLH). Therefore,
to design a microwave circuit, a CRLH unit cell is used. This CRLH unit cell can be
implemented by an interdigital capacitor and a stub inductor shorted to ground plane with
a via hole, both of them fabricated in microstrip technology.

This thesis presents the design, analysis, fabrication and characterization of
microstrip lines with CRLH unit cells and the implementation of CRLH unit cells in
directional couplers. These structures were implemented and simulated in the
electromagnetic simulator MOMENTUM of ADS (Advanced Design Systems). Both, the
microstrip lines and directional couplers with CRLH cells were fabricated and measured
with a VNA (Vector Network Analyzer). On the other hand, to model a CRLH unit cell, an
electrical equivalent circuit will be used. In this sense, an improved method to extract the
parameters of an electrical equivalent circuit of a CRLH unit cell is proposed.

Finally, simulations and measured results are presented. These results show a good
agreement between the simulations and measured data and they are quite similar in all
frequency range. Besides, the microstrip lines with CRLH unit cells display a selective
pass-band filter response; and the directional couplers with CRLH cells present a wider
bandwidth than the conventional.

Keywords: Composite Right-Left Handed Transmission Line (CRLH-TL) unit cell,
directional coupler.
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To my MOM.....

For My Wonderful Mother

Life goes by, and in this busy world

sometimes it’s easy to forget

to tell those we love

just how much they mean to us.

I want to take this moment to tell you

you are loved, you are appreciated,

and you are cherished...

When I was a child, I didn’t
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to provide everything

you wanted me to have.

Some might say that’s a parent’s job.

But looking back,
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and gave so much more

than you needed to.

And you did it with so much love.

You put your own needs aside

to care for me.

Now that I’m an adult,

I understand how you sacrificed,



vii

and I know how lucky I am

to have been blessed

with such a wonderful mother.

I may not always say the words,

but I want you to know that

I love you and appreciate

all that you have done

and all that you continue to do.

Jason Blume
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por retorno y (d) pérdidas por inserción . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 77



xv

Figura Página

52. Capacitores interdigitados en serie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 78

53. Comparación entre un acoplador direccional con celdas CRLH cuyo
capacitores están en serie y un acoplador direccional con celdas CRLH
cuyo capacitores están unidas (a) acoplamiento, (b) aislamiento, (c)
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Capı́tulo 1. Introducción

La naturaleza nos ha dado las semillas del conocimiento, no el conocimiento

mismo.

Séneca

Recientemente, uno de los principales temas de investigación que han atraı́do a la

comunidad cientı́fica, en especial a los ingenieros y fı́sicos, son los denominados

metamateriales electromagnéticos (MTMs). Estos tipos de materiales tienen

propiedades fı́sicas sorprendentes como la permitividad y la permeabilidad con valores

negativos y por tanto un ı́ndice de refracción negativo. En general, tanto la permitividad

como la permeabilidad son positivas para materiales naturales. En el campo de las

microondas se han realizado numerosos estudios de estos materiales debido a las

propiedades mencionadas, encontrándose principalmente ventajas en la miniaturización

de circuitos de microondas como divisores de potencia (Eccleston y Zong (2009), Gil

et al. (2006), Saenz et al. (2007), Lai et al. (2005)), convertidores de fase (Antoniades y

Eleftheriades (2003), Antoniades y Eleftheriades (2005)), resonadores (Wu et al. (2005)),

estructuras DGS (Defected Ground Structure) (Ryu et al. (2007)) y redes de adaptación

para el diseño de amplificadores (Dupuy et al. (2005), Ji et al. (2006), Ji et al. (2007))

entre otros, presentándose una reducción de costos y mejoramiento en el desempeño.

La presente propuesta de tesis plantea el estudio de las propiedades de los

metamateriales y su aplicación en el campo de las microondas en especial en el diseño

de lineas de microcinta y acopladores direccionales.

El tema central de este trabajo de investigación son los metamateriales. Por lo que es

interesante mencionar que los metamateriales son estructuras periódicas fabricadas

artificialmente cuyas propiedades electromagnéticas pueden ser controladas para

conseguir comportamientos especiales, que no se dan en medios naturales conocidos.

Estas caracterı́sticas tan singulares se derivan gracias a que estas estructuras se
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comportan como un medio efectivo (medio formado por celdas de dimensiones menores

a la longitud de onda).

En nuestro caso, en el rango de las microondas, la interacción entre la radiación

electromagnética y el medio no viene determinada por las caracterı́sticas microscópicas

de los elementos constituyentes, sino por como se organizan y se estructuran los

elementos que forman el material. Un medio efectivo, en el ámbito de los

metamateriales, puede estar formado por una distribución de celdas formadas por

resonadores cuyo tamaño es mucho menor que la longitud de onda de la señal que se

propaga en el medio a su frecuencia de resonancia. A la frecuencia de resonancia de

dichos resonadores, el medio se comporta como un medio homogéneo, ya que la

radiación incidente no detecta la estructura interna del mismo. Este último hecho hace

que las propiedades del medio se manifiesten de forma global. Para este tipo de medios

se definen las magnitudes electromagnéticas efectivas: la permeabilidad magnética

efectiva (µeff ) y la permitividad dieléctrica efectiva (εeff ). La permeabilidad y la

permitividad son las magnitudes que determinan la propagación de las ondas

electromagnéticas en el medio. Esto se describirá con mayor detalle en el capı́tulo 2 de

la presente tesis.

1.1. Antecedentes

La idea de la primera estructura que se propuso con un comportamiento zurdo fue

desarrollada en el año de 1999 por Pendry et al. (1999) y fue construı́da y presentada en

el año 2000 por Smith et al. (2000). Esta estructura se compone de un resonador de anillo

abierto (Split Ring Resonator, SRR), formado por dos anillos metálicos concéntricos con

aberturas en posiciones opuestas una respecto a la otra, y fue la primera configuración

capaz de dar lugar a valores negativos de permeabilidad efectiva; y un conductor delgado

y vertical (Thin Wire, TW) capaz de exhibir valores negativos de permitividad negativa.

La combinación del SRR y TW presentan un ı́ndice de refracción imaginario, que

producen ondas evanescentes y no hay propagación. La idea de D. R. Smith et. al fue

juntar las dos estructuras presentadas por J. B. Pendry et. al, para conseguir

simultáneamente una permeabilidad y permitividad negativas, lo que presenta un ı́ndice
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de refracción real y, por lo tanto, sı́ puede haber propagación en sentido opuesto al

convencional.

El diseño de D. R. Smith et. al, consistió en realizar una estructura SRR y otra TW

para el mismo rango de frecuencias y luego combinarlas para la obtención de una

estructura compuesta SRR-TW. Para comprobar el comportamiento zurdo de la

estructura se introduce una onda electromagnética dentro de la banda de frecuencias de

ambas estructuras y comprueba el hecho de que tanto la permeabilidad como la

permitividad presentan simultáneamente valores negativos, en esa banda de

frecuencias.

La figura 1 presenta el resonador de anillo abierto cuyas dimensiones fueron basadas

en Weiland et al. (2001), el cálculo de su permitividad (ε) y permeabilidad (µ) en el rango

de frecuencias de (4 − 6)GHz, en donde se observa que presenta valores positivos de ε

en (4 − 6)GHz y valores negativos de µ en (4.4 − 4.7)GHz. Para el cálculo de ε y µ, se

utilizaron las ecuaciones presentadas en Ekmekçi y Turhan-Sayan (2007).

La figura 2 muestra el conductor de alambre delgado y vertical, el cálculo de ε y µ en el

rango de frecuencias de (4−6)GHz, en donde se observa que presenta valores negativos

de ε en (4− 6)GHz y valores positivos de µ en (4− 6)GHz.

En la figura 3 se presenta la combinación del resonador de anillo abierto y el conductor

de alambre delgado y vertical, el cálculo de ε y µ en la banda de frecuencias de (4 −

6)GHz, en donde se observa que presenta valores negativos de ε en (4−6)GHz y valores

negativos de µ en (4.4 − 4.8)GHz. Por tanto, entre las frecuencias de (4.4 − 4.8)GHz se

observa que tanto la permeabilidad y permitividad son negativas.

Finalmente, la figura 4 muestra un medio zurdo formado por la combinación de

resonadores SRRs y conductores TWs donde su banda de frecuencias en la que ε y µ

son negativas es de (4.4 − 4.8)GHz. Sin embargo, se observa que puede ser una

estructura de un tamaño considerable por lo que se reducirı́a su aplicación en el

desarrollo de circuitos. Por tal motivo, ha surgido otras estructuras con un

comportamiento zurdo en tecnologı́a planar como el propuesto por Caloz, C. e Itoh, T.

(2006), el cual se describirá en el capı́tulo 3 de esta tesis.
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(a)

(b)

(c)

Figura 1: (a) Resonador de anillo abierto, SRR, (b) Permitividad del SRR y (c) Permeabilidad del SRR.
Weiland et al. (2001)
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(a)

(b)

(c)

Figura 2: (a) Conductor delgado y vertical, TW, (b) Permitividad del TW y (c) Permeabilidad del TW.
Weiland et al. (2001) y Ekmekçi y Turhan-Sayan (2007)
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(a)

(b)

(c)

Figura 3: (a) Estructura compuesta SRR-TW, (b) Permitividad del SRR-TW y (c) Permeabilidad del
SRR-TW. Weiland et al. (2001) y Ekmekçi y Turhan-Sayan (2007)
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Figura 4: Medio zurdo formado por resonadores de anillo abierto y conductores delgados. Imagen
extraı́da de Weiland et al. (2001) y Ekmekçi y Turhan-Sayan (2007)
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1.2. Objetivos

El objetivo de este trabajo de tesis es realizar un estudio de los metamateriales y su

aplicación en el campo de las microondas, con la finalidad de analizar la influencia del

comportamiento de estos materiales en lı́neas de microcinta y su aplicación en un

dispositivo de microondas como es el acoplador direccional. Este estudio incluye el

dominio de la teorı́a básica de los metamateriales, el diseño, la simulación y la

construcción de lı́neas de microcinta y acopladores direccionales.

1.3. Justificación de la tesis

Los metamateriales han recibido mucha atención en la actualidad su popularidad ha

aumentado debido a que pueden ser diseñados para tener propiedades difı́ciles o

imposibles de encontrar en la naturaleza, pueden ser utilizados para fabricar nuevos

dispositivos con propiedades extraordinarias. Su aplicación en el campo de las

microondas se ve reflejada en la celdas unitarias CRLH-TL y éstas tienen grandes

aplicaciones en el diseño de circuitos activos y pasivos como filtros, antenas,

amplificadores, acopladores direccionales, osciladores, entre otros. En este caso se

pretende realizar un estudio de estas estructuras en lı́neas de microcinta y acopladores

direccionales, analizar su respuesta en frecuencia, determinar su comportamiento y

resaltar sus caracterı́sticas con respeto a los dispositivos de microondas convencionales.

1.4. Organizacion de la tesis

La presente tesis comienza con una breve introducción, los objetivos y la justificación

de este trabajo. Los capitulos posteriores se organizan de la siguiente manera:

En el capı́tulo 2 se presenta el concepto de metamaterial, propiedades y una breve

historia de este concepto.

En el capı́tulo 3 se presentan las caracterı́sticas y las propiedades de la celda

unitaria CRLH. Se describe la implementación de la celda unitaria en una lı́nea de

microcinta y se muestran dos métodos para calcular el circuito equivalente de la

celda unitaria CRLH.
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En el capı́tulo 4 se describe la teorı́a de los acopladores direccionales,

comenzando con su definición, el concepto de lı́neas acopladas, fórmula para su

diseño e implementación.

En el capı́tulo 5 se realiza el diseño, la simulación, la construcción, la medición y

la caracterización de lı́neas de microcinta y acopladores direccionales con celdas

unitarias CRLH-TL, en el que se describen las estructuras propuestas, su diseño y

simulación. Además se incluyen comparaciones entre los resultados teóricos y los

medidos y análisis de resultados.

Por último, en el capı́tulo 6 se presenta las conclusiones, aportaciones de este

trabajo de tesis ası́ como las lı́neas futuras de esta investigación.
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Capı́tulo 2. Introducción a los metamateriales

El secreto del éxito en la vida de un hombre está en prepararse para

aprovechar la ocasión cuando se presente.

Benjamin Disraeli

2.1. Introducción

Uno de los aspectos más notables de los seres humanos es la capacidad de crear

y/o construir algo que no existe en la naturaleza. Inicialmente, el ser humano

comenzó reacomodando objetos que lo rodeaban, luego fue modificando su estructura y

su forma ya sea dividiendo el objeto en otras partes o combinando las piezas; en otras

palabras comenzó a explorar los materiales que se encuentran en la naturaleza.

El entender las caracterı́sticas de los materiales ha sido un problema para la

comunidad cientı́fica durante siglos. No es sencillo tener una perspectiva completa de lo

que hay detrás de la superficie de cada material a estudiar. Se han escrito libros sobre la

variedad de propiedades que existen sobres diversos materiales y bajo distintos

ambientes. Aún ası́, la estructura interna de un material siempre es distinto y dependerı́a

del área de estudio en que se esté tratando para indicar sus propiedades, por tanto

intentar catalogar todo serı́a imposible.

En muchos casos, las propiedades macroscópicas de las mezclas, pueden ser

sorpresivamente distintas a sus ingredientes. Un ejemplo podrı́a ser la nieve; su sabor

es distinto de la suma de los sabores que la componen. Es de conocimiento común que

la cocina es un procedimiento no lineal pero de efectos similares (es decir hay cambios

que son causados por pequeñas variaciones como en el orden en que se introduce sus

ingredientes o como estén mezclados).

El nombre que se le da a los materiales artificiales que muestran propiedades

electromagnéticas macroscópicas no convencionales son los metamateriales (Sihvola

(2007)).
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Es difı́cil definir y clasificar a los metamateriales. Pero dentro de todas las definiciones

que se han originado cabe mencionar lo que tiene en común para la comunidad cientı́fica

es que los metamateriales son simplemente algo más que materiales ordinarios.

El presente capı́tulo describe el concepto de metamateriales, definiciones que se han

manejado hasta este momento, sus antecedentes y su interacción en el área de las

microondas.

2.2. Definición de Metamaterial

Desde que existe la palabra metamaterial en la literatura se han sugerido varias

definiciones que buscan establecer el concepto de manera más precisa. Sihvola (2007)

presenta un análisis de las definiciones más comunes que se presentan a continuación:

En electromagnetismo (se incluye la óptica y la fotónica), un metamaterial es un

objeto que obtiene sus propiedades electromagnéticas de la estructura, no de los

materiales que la componen. El término metamaterial es particularmente utilizado

cuando el material resultante tienen propiedades que no se encuentran en forma

natural dentro de una sustancia. Los metamateriales tienen un futuro prometedor

para aplicaciones ópticas y de microondas, tales como nuevos tipos de tubos de

dirección de haz, moduladores, filtros pasa banda, lentes, acopladores de

microondas, sistemas de antenas, entre otros.

Los metamateriales son materiales electromagnéticamente artificiales diseñados

para satisfacer requisitos preestablecidos. El prefijo meta significa más allá de o

por encima de. Las propiedades que presentan estos materiales son superiores

comparadas con las que se encuentran en la naturaleza y esto se maneja

implı́citamente en el significado de metamaterial. Estas nuevas propiedades de los

metamateriales surgen debido a una interacción especı́fica con los campos

electromagnéticos o debidos a un control eléctrico externo.

Los metamateriales son una nueva clase de compuestos ordenados que presentan

propiedades excepcionales no encontradas en la naturaleza. Éstas propiedades

surgen cualitativamente de nuevas funciones que: (1) no se observan en
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materiales constituyentes y (2) son resultado de la inclusión de no

homogeneidades extrı́nsecas fabricadas artificialmente.

y

Los metamateriales son estructuras artificiales que pueden ampliar las propiedades

electromagnéticas de los materiales convencionales.

De las definiciones presentadas se distinguen dos propiedades esenciales: los

metamateriales deben presentar propiedades que

1. no se observan en los elementos constituyentes de los materiales,

2. no se observan en la naturaleza.

Estas dos propiedades definen la manera en que es comprendido el concepto de

metamaterial.

2.3. Historia de los metamateriales

La historia de los metamateriales inició en 1968, año en el que el fı́sico Viktor

Veselago especulaba con la existencia de sustancias con valores de permitividad (ε) y

permeabilidad (µ) negativos (Veselago (1968)) como se muestra en el cuadrante III de la

figura 5.

En su publicación expresa que estas sustancias tienen un comportamiento zurdo, esto

es, sus propiedades electromagnéticas se invierten: los vectores del campo eléctrico, el

campo magnético y la constante de fase siguen la regla de mano izquierda. Ésta es una

inversión de la dirección de propagación cuando se compara con el comportamiento de

los materiales convencionales como se observa en la figura 6. Veselago predijo además

el efecto de los metamateriales sobre algunos de los fenómenos fı́sicos destacados, los

cuales se explicarán más adelante.

Los materiales con comportamiento zurdo se les conoce como materiales LH

(left-handed, por sus siglas en inglés); y para explicar la inversión de las propiedades
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Figura 5: Diagrama de permitividad y permeabilidad para la clasificación de los materiales en función
del signo de los parámetros que regulan la propagación de las ondas electromagnéticas

electromagnéticas que se mencionaron escribiremos las ecuaciones de Maxwell

∇× ~E = −∂
~B
∂t

(1a)

∇× ~H = ~J +
∂~D
∂t

(1b)

∇ · ~D = ρv (1c)

∇ · ~B = 0 (1d)

y las ecuaciones constitutivas dependientes del medio en el cual el campo existe

~D = ε~E (2a)

~B = µ~H (2b)
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Figura 6: Relación entre los vectores E, H y β para (a) un medio convencional de mano derecha y (b)
un medio de mano izquierda.

donde ∇ es el operador diferencial vectorial, ~D es la densidad del flujo eléctrico

(C/m2), ~B es la densidad del flujo magnético (Wb/m2) o (Teslas), ~E es la intensidad del

campo eléctrico (N/C) o (V/m), ~H es la intensidad del campo magnético (A/m), ρv es la

densidad de carga de volumen (C/m3) y ~J es la densidad de la corriente (A/m2).

Considerando ahora las ecuaciones de onda plana en el vacı́o

~E = ~E0e−j~β·~r (3a)

~H =
~E0

η
e−j~β·~r (3b)

donde ~β es la representación vectorial de la constante de fase, η = |~E |/|~H| es la

impedancia de la onda y ~r es el vector de dirección de la propagación de la onda.

Al sustituir las ecuaciones (3a) y (3b) en (1a) y (1b), considerando un medio sin

pérdidas y en regiones sin fuentes, en el caso de un medio RH(Right-Handed) (ε,µ > 0),



15

se obtiene:

~β × ~E = +ωµ~H (4a)

~β × ~H = −ωε~E (4b)

Con lo cual se construye la trı́ada de la mano derecha (~E , ~H, ~β) como se muestra en

la figura 7(a). En contraste, en el caso de un medio LH (Left-Handed) (ε,µ < 0), y dado

que |ε| = −ε > 0 y |µ| = −µ > 0,

~β × ~E = −ω|µ|~H (5a)

~β × ~H = +ω|ε|~E (5b)

Con la cual se obtiene la trı́ada inusual de la mano izquierda (~E , ~H, ~β) como se muestra

en la figura 7(b).

Figura 7: Trı́ada para una onda electromagnética como se describe en las ecuaciones de Maxwell
(Ec.(1)) y el teorema de Poynting (Ec(11)). (a) Un medio conventional RH (Right-Handed), con ε,µ > 0.
(b) Un medio zurdo LH (Left-Handed), con ε,µ < 0. (Caloz, C. e Itoh, T. (2006))

Por consiguiente, siendo la frecuencia una cantidad positiva, la velocidad de fase
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~vp =
ω

β
β̂, (β̂ = ~β/|~β|) (6)

en un medio LH (Ec.(5)) es opuesta a la velocidad de fase en un medio RH (Ec.(4)). Esto

se debe a que la constante de fase β, conocida por ser un valor positivo en un medio

RH (propagación con dirección hacia afuera de la fuente), es negativo en un medio LH

(propagación con dirección hacia dentro de la fuente):

Medio RH : β > 0 (vp > 0) (7a)

Medio LH : β < 0 (vp < 0) (7b)

Con la ecuación de tiempo real y estado estable de las ecuaciones de onda del campo

eléctrico y magnético, y asumiendo que la potencia se propaga en dirección de los valores

positivos de la variable espacial r, la propagación inversa implica que los campos tienen

una dependencia tiempo-espacio:

~E , ~H ≈ e+j(ωt+|n|k0r ) (8)

En esta expresión se ha asumido que el medio es homogéneo e isotrópico, por tanto

el único componente que equivale al número de onda kn en el medio es

β = kn = nk0 = n
ω

c
(9)

y

n = ±√εrµr (10)

donde n es el ı́ndice de refracción, εr es la permitividad relativa, µr es la permeabilidad

relativa y k0 es el número de onda en el espacio libre.

Como β < 0 en un medio LH, se tiene de las ecuaciones (9) y (10) un ı́ndice de
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refracción n < 0. Esto demuestra que el ı́ndice de refracción es negativo en un medio

donde existe la permitividad y permeabilidad negativa.

Para un mejor entendimiento de las implicaciones de las observaciones anteriores, se

considera el teorema de Poynting y para este caso el vector de Poynting (~S) se escribe

como

~S = ~E × ~H (11)

~S, asociado con el flujo de potencia P0

P0 =
1
2

∮
S

~E × ~H · d~S (12)

está orientado en la dirección de propagación de la energı́a y es por lo tanto paralelo a la

velocidad de grupo. Por lo que, en contraste con el factor de fase β, el vector de Poynting
~S no depende de los parámetros constitutivos del medio (ε y µ), sino solamente de ~E

y ~H. Esta conclusión completa las caracterı́sticas de los medios RH y LH, que pueden

ser resumidos considerando el valor positivo de la dirección del flujo de potencia, en las

siguientes ecuaciones:

Medio RH : vp > 0 (β > 0) y vg > 0 (13a)

Medio LH : vp < 0 (β < 0) y vg < 0 (13b)

2.3.1. Propiedades de los metamateriales

Como hemos comentado, los metamateriales se caracterizan por sus propiedades

extraordinarias, lo que ha atraı́do a la comunidad cientı́fica. Estas propiedades permiten

ampliar las posibilidades en la realización de diversas aplicaciones, eliminando algunos

lı́mites establecidos tradicionalmente, basados en los recursos naturales disponibles.



18

Muchos de estos fenómenos fueron intuidos por fı́sico Viktor Veselago (Veselago

(1968)). A continuación, se explica el efecto de los metamateriales sobre algunos

fenómenos fı́sicos destacados.

Inversión del efecto Doppler. El efecto Doppler es el cambio aparente en la

frecuencia de una onda que percibe un observador que se encuentra en

movimiento relativo con respecto a la fuente de dicha onda. El observador

distingue los cambios de frecuencia fijando una referencia de fase definida.

Figura 8: Efecto Doppler en (a) un medio convencional de mano derecha y (b) un medio de mano
izquierda. (Caloz, C. e Itoh, T. (2006))

Considerando una fuente S1 en movimiento en dirección z y radiando en forma

omnidireccional una onda electromagnética con una frecuencia angular ω como se

observa en la figura 8. En el campo lejano de la fuente, los campos radiados tienen

la forma

E(z, t), H(z, t) ≈ ejϕ(ω,t)

r
con ϕ(ω, t) = ωt − βr (14)

donde β representa la onda en el medio en el cual S se mueve y radia y r es la

variable estándar radial en el sistema de coordenadas esféricas.

Consideremos lo que sucede con la onda radiada a través de la dirección de

movimiento de la fuente, esto es, para r = z (en θ = 0). Si las fuentes se mueven

hacia valores positivos de z con una velocidad vs = z/t , su posición como una

función de tiempo es z = vst . Por consiguiente, la fase vista por un observador
1S viene de Source, no confundir con el vector de Poynting
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localizado en la región de mano izquierda de S puede ser desarrollado en la

dirección z como sigue:

ϕ = ωt − βvst = ω
(

1− β

ω
vs

)
t = ω

(
1− vs

vp

)
t (15)

Dado que ω/β = vp, de acuerdo a la ecuación (6), el coeficiente de t es la

frecuencia de Doppler (ωDoppler ), la cual es la diferencia entre la frecuencia ω de la

fuente estática (vs = 0) y el cambio de frecuencia ∆ω,

ωDoppler = ω −∆ω, donde ∆ω ≈ ±vs

vp
(16)

En un medio RH, ∆ω > 0, tomando el signo positivo, la frecuencia medida por el

observador de una fuente que se aleja, disminuye, como se muestra en la

figura 8(a); por otro lado, un observador localizado a la derecha de la fuente, es

decir, viendo una fuente que se aproxima, medirá una frecuencia que aumenta,

puesto que el signo de la velocidad relativa de la fuente vs , cambiará para el

observador. En un medio LH, debido a que toma el signo negativo, el fenómeno

completo se invierte, como se observa en la figura 8(b), la frecuencia Doppler de

una onda que se aleja tiene una frecuencia que se incrementa, mientras que

disminuye para una onda que se acerca al observador; tal y como lo señalaba

Veselago en 1968 como una consecuencia inmediata.

Inversión de la ley de Snell. Esta ley se utiliza para calcular el ángulo de refracción

de la luz al atravesar la superficie de separación entre dos medios de propagación

de la luz, es decir, determina la reducción de la velocidad de la luz al propagarse

por un medio homogéneo.

Se debe considerar primero el problema de una onda plana incidente en la frontera

entre dos medios homogéneos, como se ilustra en la figura 9. En general, de una

onda incidente en el medio 1, son generadas una onda reflejada en el medio 1 y una

onda transmitida (o refractada) en el medio 2. Las condiciones frontera requieren

que los componentes tangenciales de ~E y ~H sean continuos en z = 0 para todos

los valores de x y y . Nombrando a las magnitudes de los campos tangenciales,
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Figura 9: Adaptación de la fase en la frontera de dos medios. Los angulos θi , θr y θt son los ángulos
incidente, reflejada y transmitida o refractada, respectivamente. (Caloz, C. e Itoh, T. (2006))

incidentes, reflejados y transmitidos Ei ,tan, Er ,tan y Et ,tan, respectivamente, se obtiene

(en z = 0) en todos los casos posibles

Ei ,tane−j(kix x+kiy y ) + Er ,tane−j(krx x+kry y ) = Et ,tane−j(ktx x+kty y ) (17)

El campo total es la suma de los campos incidentes y reflejados en el medio 1 y el

campo transmitido en el medio 2. Para que esta ecuación se cumpla para todos los

valores de x y de y es que Ei ,tan + Er ,tan = Et ,tan, y por lo tanto

kix = krx = ktx = kx (18a)

kiy = kry = kty = ky (18b)

Lo cual muestra que usar la componente tangencial del número de onda ~ktan =
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kx x̂ + ky ŷ es continuo en la interfaz entre los dos medios

~k1,tan = ~k2,tan (19)

Esta relación, es la condición de adaptación de fase, la cual es una consecuencia

directa de la continuidad de las componentes tangenciales de ~E y ~H. Otra

información que provee la condición de adaptación de fase es que los vectores de

onda incidente, reflejada y transmitida deben de estar en el plano de incidencia.

Expresando los componentes tangenciales de los números de onda como una

función de sus ángulos se tiene, para las componentes x:

kix = ki sin θi , (20a)

krx = kr sin θr , (20b)

ktx = kt sin θt (20c)

donde

ki =
ω
√
εr1µr1

c
=
ωn1

c
= kr = k1 (21a)

kt =
ω
√
εr2µr2

c
=
ωn2

c
= k2 (21b)

Las ecuaciones (20) y (21), aplicadas a las ondas incidentes y reflejadas, llevan a

la relación ki sin θi = kr sin θr , la cual, con la ecuación (21) se obtiene la Ley de Snell

de la reflexión

θi = θr (22)

Esta ley se mantiene sin cambios en la interfaz entre un medio RH y un medio LH, ya



22

que relaciona los campos en el mismo medio. Las ecuaciones (20) y (21), aplicadas

a las ondas incidentes y transmitidas, llevan a la relación ki sin θi = kt sin θt , que con

la ecuación (21) se obtiene la Ley de Snell de la refracción

n1 sin θ1 = n2 sin θ2 (23)

Esta ley es modificada en la interfaz entre un medio RH y un medio LH, y debido

a la aparición de un signo negativo en el ı́ndice de refracción se escribirá en forma

general la Ley de Snell de la refracción

s1|n1| sin θ1 = s2|n2| sin θ2 (24)

donde s = 1 si es un medio RH y s = −1 si es un medio LH. En donde se puede

apreciar que si los dos medios son LH, la ley de Snell no se modifica debido a la

cancelación mutua de los dos signos negativos de los ı́ndices de refracción. Por lo

tanto, el inverso de la ley de Snell en la interfaz de un medio RH y un medio LH

queda demostrada. Una onda incidente en la interfaz entre dos medios del mismo

tipo (por ejemplo RH) experimenta refracción positiva (figura 10a), caracterizada

por un ángulo de refracción positivo, mientras que una onda en la interfaz de dos

medios de diferente tipo (RH y LH) experimenta refracción negativa (figura 10b),

correspondiendo a un ángulo negativo de refracción.

Inversión del efecto Vavilov-Ĉerenkov. La radiación Vavilov-Ĉerenkov es la

radiación proveniente de la energı́a electromagnética radiada por una partı́cula

cargada que cruza un aislante a una velocidad más grande que la correspondiente

a la velocidad de la luz en el medio. Esta radiación electromagnética se emite

dentro de un cono, con ángulos de salida originados en la partı́cula cargada. El

ángulo del cono θ (figura 11) corresponde a la condición de fotones emitidos que

interfieren constructivamente, y puede determinarse mediante la relación

cosθ = c/nv , donde v es la velocidad de la partı́cula, c la velocidad de la luz en el

vacı́o y n es el ı́ndice de refracción.

Dado que el ángulo de salida depende del signo del ı́ndice de refracción, el uso
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Figura 10: Refracción de una onda electromagnética en la interfaz de dos diferentes medios. (a)
Dos medios iguales (dos RH); refracción positiva. (b) Dos medios distintos (uno RH y el otro LH);
refracción negativa. (Caloz, C. e Itoh, T. (2006))

de metamateriales puede invertir el resultado. Concretamente, la radiación Vavilov-

Ĉerenkov viaja hacia atrás (en sentido contrario a la dirección de propagación) en

un medio o material de ı́ndice negativo. En la figura 12 se comparan los casos del

comportamiento de la radiación Vavilov-Ĉerenkov en un medio convencional y otro

zurdo. El fenómeno de radiación Vavilov-Ĉerenkov es similar al fenómeno de fugas

de radiación presente en algunos tipos de antenas.

Cabe mencionar que la mayorı́a de las propiedades de los metamateriales no han sido

desarrolladas en aplicaciones prácticas, pero nos resulta útil conocer algunas de ellas

para entender la importancia de sus aplicaciones potenciales en la comunidad cientı́fica.

Para continuar con este trabajo de tesis es necesario mencionar que no se trata de

metamateriales en sı́ mismos. En la realidad, en el campo de las microondas, los circuitos

desarrollados son fabricados con las mismas tecnologı́as convencionales, pero en los que

su diseño cumple la caracteristica principal de los metamateriales, el cual nos indica que

su estructura se compone de elementos menores al tamaño de la longitud de onda de la

banda de frecuencias de trabajo.

Por lo tanto, al momento de diseñar un circuito de microondas que involucre el
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Figura 11: Dirección de la propagación que coincide con la normal de la superficie cónica.
(Bolotovskii (2009))

Figura 12: Radiación Vavilov-Ĉerenkov. (Caloz, C. e Itoh, T. (2006))

concepto de metamaterial, se puede lograr agregando inductores y capacitores a dicho

circuito.

Pero cuando se intenta implementar fı́sicamente los metamateriales utilizando

capacitores en serie e inductores en paralelo, las corrientes y los voltajes asociados

inducen efectos parásitos. Estos efectos parásitos se modelan como un inductor en serie

LR y un capacitor en paralelo CR. Debido a esto, en la realidad no puede existir una

estructura puramente LH (Left-Handed) o metamaterial, debido a los efectos RH

(Right-Handed) parásitos. Lo que se obtiene realmente es una combinación entre los
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efectos de una lı́nea LH y una lı́nea RH. Por ello se propone usar el término Composite

Right-Left Handed, CRLH. Éstas serán descritas con mayor detalle en el siguiente

capı́tulo.
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Capı́tulo 3. Lı́neas de transmisión compuestas CRLH

Las personas no son recordadas por el número de veces que fracasan, sino

por el número de veces que tienen éxito.

Thomas Alva Edison

3.1. Introducción

Una lı́nea de transmisión homogénea, en un sentido estricto, es perfectamente

uniforme en la dirección de la propagación. Además, una lı́nea de transmisión puede

transmitir señales de todas las frecuencias, desde cero hasta infinito. La figura 13,

muestra una representación de una lı́nea de transmisión ideal homogénea. Aunque es

posible construir lı́neas RH (Right-Handed) homogéneas, no parece posible la

construcción de lı́neas LH (Left-Handed) o CRLH (Composite Right-Left

Handed)homogéneas, debido a que los materiales homogéneos LH o CRLH no existen

(Abdelaziz et al. (2009)). Sin embargo, es posible construir lı́neas de transmisión LH

artificiales con homogeneidad efectiva, las cuales imitan a las lı́neas de transmisión

ideales en un rango restringido de frecuencias. A pesar de la inexistencia de lı́neas

CRLH con homogeneidad ideal, es de gran importancia realizar el análisis de dichas

estructuras, pues provee una visión de sus aspectos fundamentales, mediante

relaciones bastante simples, y más importante, porque realmente describe las

caracterı́sticas de los metamateriales dada su homogeneidad efectiva.

Figura 13: Representación de una lı́nea de transmisión ideal y homogénea en términos de voltaje y
corrientes (Caloz, C. e Itoh, T. (2006))
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La diferencia entre una lı́nea de transmisión homogénea y una lı́nea de transmisión

con homogeneidad efectiva es que en el primer caso se tiene un incremento en la

distancia ∆z → 0, mientras que en el segundo caso se debe considerar la siguiente

restricción:

∆z << λg

(
al menos ∆z <

λg

4

)
(25)

donde λg representa la longitud de onda guiada y ∆z es tı́picamente igual al tamaño de

celda p.

3.2. Caracterı́sticas fundamentales de la lı́nea de transmisión

El circuito equivalente de una lı́nea de transmisión sin pérdidas se muestra en la

figura 14. Está compuesto por una impedancia por unidad de longitud Z ′ (Ω/m), la cual

consiste en una inductancia por unidad de longitud de mano derecha L′R (H/m) en serie

con una capacitancia sobre unidad de longitud de mano izquierda C ′L (F · m); y una

admitancia en paralelo Y ′ (S/m), la cual consiste en una capacitancia por unidad de

longitud de mano derecha C ′R (F/m) en serie con una inductancia sobre unidad de

longitud de mano izquierda L′L (H ·m),

Z ′ = j
(
ωL′R −

1
ωC ′L

)
(26a)

Y ′ = j
(
ωC ′R −

1
ωL′L

)
(26b)

Se puede observar tanto en la figura 14 como en las ecuaciones (26) que si las

impedancias y admitancias LH son cero, el circuito se reduce al modelo convencional de

lı́nea de transmisión RH sin pérdidas. En contraste, las impedancias y admitancias RH

son cero, el modelo se convierte en el de una lı́nea LH sin pérdidas. Si todas las

impedancias y admitancias son distintas que cero, todos los elementos contribuyen a las

caracterı́sticas de transmisión y la lı́nea es llamada CRLH (Composite Right-Left
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Figura 14: Modelo de circuito equivalente para una CRLH-TL. (Caloz, C. e Itoh, T. (2006))

Handed), la cual es la estructura metamaterial más general.

El comportamiento de la lı́nea CRLH se puede anticipar a partir de las siguientes

consideraciones asintóticas. A bajas frecuencias (ω → 0), la lı́nea CRLH se vuelve

equivalente a una lı́nea LH pura. A altas frecuencias (ω → ∞), la lı́nea se vuelve

equivalente a una lı́nea de transmisión RH pura.

Con el propósito de realizar un análisis de las lı́neas de transmisión CRLH, se

presentan las ecuaciones de lı́nea generalizadas,

dV
dz

= −Z ′I = −jω
(

L′R −
1

ω2C ′L

)
I (27a)

dI
dz

= −Y ′V = −jω
(

C ′R −
1

ω2L′L

)
V (27b)

donde V e I son el voltaje y la corriente dependientes de la posición a lo largo de la

lı́nea de transmisión, respectivamente. Resolviendo de manera simultanea las ecuaciones

(27)a y (27)b, obtenemos

d2V
dz2 − γ

2 = 0 (28a)

d2I
dz2 − γ

2 = 0 (28b)
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donde γ es la constante de propagación y se expresa en términos de Z ′ y Y ′ como

γ = α + jβ =
√

Z ′Y ′ (29)

y está asociada con las soluciones para una onda viajera

V (z) = V +
0 e−γz + V−0 e+γz (30a)

I(z) = I+
0 e−γz + I−0 e+γz =

γ

Z ′
(V +

0 e−γz + V−0 e+γz) (30b)

La ecuación (30)b se obtiene tomando la derivada de la ecuación (30)a e igualando

la expresión resultante con la ecuación (27)a. La impedancia caracterı́stica Zc(Ω), que

relaciona el voltaje y la corriente en las lı́neas se obtiene en términos de Z ′ y Y ′

comparando las dos expresiones de la ecuación (30) y utilizando la ecuación (29):

Zc = Rc + jXc =
Z ′

γ
=

√
Z ′

Y ′
= Zc(w) (31)

De manera conveniente se introducen las siguientes variables:

ω′R =
1√

L′RC ′R
, (rad ·m)/s (32a)

ω′L =
1√
L′LC ′L

, rad/(m · s) (32b)

κ = L′RC ′L + L′LC ′R, (s/rad)2 (32c)
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y las frecuencias de resonancia en serie y paralelo

ωse =
1√

L′RC ′L
, rad/s (33a)

ωsh =
1√

L′LC ′R
, rad/s (33b)

Al sustituir las ecuaciones (26) en la ecuación (29) y utilizando las ecuaciones (32), se

obtienen la expresión para la constante de propagación:

γ = α + jβ =
√

Z ′Y ′ = js(w)

√(
ω

ω′R

)2

+
(
ω′L
ω

)2

− κω′2L (34)

donde s(w) es la siguente función signo,

s(w) =

−1 si ω < min(ωse,ωsh) rango LH

+1 si ω > min(ωse,ωsh) rango RH
(35)

La relación atenuación/dispersión CRLH (ecuación (34) graficada en la figura 15(a))

muestra las curvas para la propagación de energı́a tanto en la dirección positiva como

negativa de z, mientras que la figura 15(b) muestra estas curvas en comparación con las

curvas de dispersión de las lı́neas PRH (Pure Right Handed)y LRH (Pure Left Handed)

correspondientes. Esta segunda gráfica muestra como las curvas de dispersión CRLH

tienden al comportamiento PRH y PLH a altas y bajas frecuencias, respectivamente.

Tambien se observa la presencia del espacio (gap) en la lı́nea CRLH, esto se debe a los

diferentes valores de frecuencias de resonancias en serie y paralelo (ωse,ωsh); cuando

esto ocurre se dice que la lı́nea CRLH está desbalanceada, cuando estas dos

frecuencias son iguales se dice que está balanceada.

La impedancia caracterı́stica CRLH se obtiene sustituyendo las ecuaciones (26) y (33)

en la ecuación (31), quedando:
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Figura 15: Diagramas de dispersión/atenuación para una CRLH-TL. (a) Propagación de energı́a. (b)
Comparación de la propagación de energı́a en CRLH-TL, PLH y PRH. (Caloz, C. e Itoh, T. (2006))

Zc = ZL

√
(ω/ωse)2 − 1
(ω/ωsh)2 − 1

(36)

donde ZL es la impedancia PLH

ZL =

√
L′L
C ′L

(37)

a su vez usando la impedancia PRH

ZR =

√
L′R
C ′R

(38)



32

Cuando una lı́nea no balanceada se alimenta por una señal con cualquiera de las dos

frecuencias, ω = ωse o ω = ωsh, se obtiene una impedancia igual a cero o una admitancia

igual a cero, respectivamente, según las ecuaciones (26). Por otro lado cuando ω = ωse se

tiene un cero en la impedancia caracterı́stica (ecuación (36)) y cuando ω = ωsh se obtiene

un polo, esto es:

Zc|ω=ωse = 0 (39a)

Zc|ω=ωsh =∞ (39b)

Estas condiciones de impedancia corresponden a una velocidad de grupo igual cero

o cero inclinaciones en el diagrama de dispersión, es decir, resonancias de la lı́nea de

transmisión, y resulta la aparición de una banda de eliminación o discontinuidad. Por lo

tanto, de la ecuación (36) se obtiene:

Zc[0 < ω < min(ωse,ωsh)] ∈ < (Banda de paso LH), (40a)

Zc[min(ωse,ωsh) < ω < max(ωse,ωsh)] ∈ = (Franja de discontinuidad), (40b)

Zc[ω > max(ωse,ωsh)] ∈ < (Banda de paso RH). (40c)

En contraste, en el caso balanceado (ωse = ωsh = ω0), se observa en la ecuación (36)

que el cero ωse y el polo ωsh en la impedancia caracterı́stica se cancelan mutuamente,

suprimiendo el efecto de resonancia. En consecuencia, la franja de discontinuidad se

cierra y la impedancia caracterı́stica se convierte en una cantidad independiente de la

frecuencia:

Zc = ZL = ZR (41)
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Esto significa que la condición balanceada permite la adaptación sobre un ancho de

banda infinito.

En el caso balanceado, la expresión para κ (ecuación (32)c) se reescribe como:

κ =
√

L′RC ′R

(
C ′L

√
L′R
C ′R

+ L′L

√
C ′R
L′R

)
=

2
ω′Rω

′
L

(42)

Sustituyendo el resultado anterior en la ecuación (34), se obtiene la siguiente

expresión simplificada para la constante de fase:

β =
ω

ω′R
− ω′L

ω
(43)

Mientras que

ω0 =
√
ω′Rω

′
L (44)

nos indica que la frecuencia en la que ocurre la atenuación máxima (discontinuidad)

en la lı́nea no balanceada se convierte en la frecuencia de transición (continuidad) entre

los rangos LH y RH si la lı́nea es balanceada.

Las caracterı́sticas de la lı́nea de transmisión balanceada de las ecuaciones (41) y

(43) corresponden al modelo simplificado de su circuito equivalente como se muestra en

la figura 16.

La lı́nea de transmisión CRLH balanceada tiene varias ventajas sobre la lı́nea de

transmisión CRLH no balanceada, las cuales se pueden resumir de la siguiente manera

(Caloz, C. e Itoh, T. (2006)):

El modelo de lı́nea CRLH balanceada es más simple que el modelo general no

balanceado (figura 14), porque las contribuciones LH y RH combinadas están

separadas.

En la lı́nea CRLH balanceada no hay bandas de rechazo, es decir no existen

discontinuidades como en el caso de la lı́nea CRLH no balanceada.
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Figura 16: Modelo simplificado del circuito equivalente de una celda unitaria de una lı́nea de
transmisión ideal bajo las condiciones de resonancias balanceadas. (Caloz, C. e Itoh, T. (2006))

La impedancia caracterı́stica de la lı́nea CRLH balanceada es una cantidad

constante independiente de la frecuencia. Como consecuencia, puede ser

acoplada sobre un amplio ancho de banda, mientras que una lı́nea CRLH no

balanceada solamente puede ser acoplada sobre un ancho de banda restringido.

En el caso no balanceado, la discontinuidad, delimitada por las resonancias en

serie (ωse) y paralelo (ωsh), se asocia con una velocidad de grupo igual a cero. En

contraste, en el caso balanceado, no existe dicha discontinuidad y la velocidad de

grupo presenta la propiedad de no ser igual a cero en la frecuencia de transición,

siendo esto una la principal caracterı́stica de las estructuras CRLH.

Debido a que la frecuencia de transición ω0 asociada con el modo fundamental

(ecuación (43)), permite la propagación de onda cuando β = 0, esto se le conoce

como origen de fase de la lı́nea de transmisión CRLH. En esta frecuencia, el

desfase a través de una lı́nea de longitud l es cero. Cuando la frecuencia

disminuye su valor por debajo de ω0 hacia cero, la fase se vuelve positiva,

incrementando progresivamente y tiende a infinito; cuando la frecuencia aumenta

su valor por encima de ω0 hacia infinito, la fase se vuelve negativa, incrementando

progresivamente en magnitud y tiende a infinito.
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3.3. Implementación de una red LC

La lı́nea de transmisión ideal descrita en la sección anterior no se encuentra en la

naturaleza, pero se puede construir una lı́nea de transmisión CRLH con homogeneidad

efectiva, que funcione en un rango de frecuencias restringido a partir de un circuito en

forma de red en cascada.

3.3.1. Fundamentos

Este circuito se obtiene al colocar en cascada varias celdas unitarias LC (figura 14),

generando una red como la que se muestra en la figura 17. Para el análisis de la celda

unitaria se considera una impedancia equivalente Z (Ω) constituida por una inductancia

de mano derecha LR(H) en serie con una capacitancia de mano izquierda CL(F ) y de una

admitancia equivalente Y (S) constituida por una capacitancia de mano derecha CR(F ) en

paralelo con una inductancia de mano izquierda LL(H)

Z = j
(
ωLR −

1
ωCL

)
= j

(ω/ωse)2 − 1
ωCL

(45a)

Y = j
(
ωCR −

1
ωLL

)
= j

(ω/ωsh)2 − 1
ωLL

(45b)

donde las frecuencias de resonancia en serie y paralelo se definen de manera similar

que en la ecuación (33)

ωse =
1√

LRCL
, (46a)

ωsh =
1√

LLCR
. (46b)

Por consiguiente, colocando en cascada una cantidad N de celdas unitarias LC, se
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Figura 17: Implementación en cascada de celdas unitarias CRLH no balanceadas. (Caloz, C. e Itoh,
T. (2006))

obtiene una lı́nea de transmisión equivalente a una lı́nea compuesta CRLH ideal de

longitud l bajo la condición que el tamaño de la celda unitaria p tiende a 0, como se

muestra en la figura 18. Esta condición es llamada condición de homogeneidad ya que

asegura que la lı́nea de transmisión artificial sea equivalente a la lı́nea de transmisión

ideal homogénea. En la práctica, esta condición puede interpretarse como la condición

de homogeneidad efectiva, p < λg/4

Figura 18: Equivalencia entre una red en cascada periódica y una lı́nea de transmisión de longitud l
en el lı́mite (p tiende a cero). (Caloz, C. e Itoh, T. (2006))

3.3.2. Diferencias con filtros convencionales

Considerando toda la banda de frecuencias, los circuitos equivalentes de una lı́nea

de transmisión CRLH (ver figuras 14 y 16) son filtros pasa banda, aunque exhibe el

comportamiento peculiar de una lı́nea de transmisión CRLH, en términos de su

constante de fase β y su impedancia caracterı́stica Zc, en su banda de paso. Debido a

que en una primera impresión se ven similares las lı́neas de transmisión CRLH con los

filtros convencionales, Caloz, C. e Itoh, T. (2006) exponen las principales diferencias

existentes entre estos dos tipos de estructuras:
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Una estructura metamaterial LH presenta una fase de respuesta especı́fica, del

tipo ecuación (34) o del tipo ecuación (43), llevando las transmisiones LH a bajas

frecuencias y las transmisiones RH a altas frecuencias. Los filtros convencionales

son generalmente diseñados para especificaciones de magnitud y no exhiben un

rango LH.

Una estructura metamaterial se diseña para ser utilizada como lı́nea de transmisión

o estructura de transmisión. Solo la banda de paso es directamente útil. Las bandas

de rechazo son generalmente efectos parásitos los cuales limitan la operación de la

estructura metamaterial.

Una estructura metamaterial está constituida por celdas unitarias, las cuales

satisfacen la condición de homogeneidad. Los filtros convencionales generalmente

no satisfacen esta condición.

Una estructura metamaterial puede estar construido con celdas unitarias idénticas,

mientras que en un filtro convencional, cada celda generalmente tiene diferentes

valores LC para acoplar las especificaciones de un prototipo dado.

Referente a este último punto, es importante enfatizar que las estructuras

metamateriales no requieren periodicidad. Aunque generalmente son implementados en

configuraciones periódicas, la razón de la periodicidad no es fı́sica sino es por

conveniencia. Desde el punto de vista de fabricación, una estructura metamaterial

periódica tiene un proceso de construcción más sencillo y a la vez es más fácil de

analizar que una estructura no periódica. Si la periodicidad es suprimida, las diferentes

armónicas espaciales desaparecen y solamente queda el modo fundamental de la

estructura, es decir que en el lı́mite p tiende a cero, todas las armónicas espaciales son

enviadas a frecuencias muy altas, fuera del rango de interés, dejando solamente el

modo fundamental CRLH de la lı́nea de transmisión ideal.

3.4. Implementación en microcinta

En este apartado se exponen los métodos que se utilizan para obtener los elementos

del circuito equivalente de una celda CRLH. Comenzaremos por el método de Caloz, C.
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e Itoh, T. (2006), que está basado en el análisis de la impedancia y la admitancia de

cada elemento de la celda unitaria CRLH-TL. Considerando que el efecto capacitivo se

obtiene utilizando un capacitor interdigitado y el efecto inductivo mediante un stub a

tierra. Los autores consideran una red π para el capacitor interdigitado y una red T para

el stub inductor. Desarrollan un procedimiento basado en funciones que dependen de la

frecuencia y del cálculo de derivadas parciales. Además, se presenta un método

alternativo, propuesto en este trabajo de tesis (Obiala-Ezenwa et al. (2015)) (Método

CICESE), el cual está basado en el análisis de la impedancia y la admitancia del circuito

equivalente de la celda unitaria CRLH-TL, donde tanto la impedancia como la admitancia

están expresadas como funciones lineales, lo cual resulta sencillo de analizar como se

mostrarán en las siguientes secciones.

Para la extracción de los elementos del circuito equivalente se considera una celda

unitaria de lı́nea de microcinta CRLH-TL (figura 19) la cual está constituida por capacitores

interdigitados y stubs inductores conectados a tierra con vias holes como se muestra en

la figura 20.

Figura 19: Lı́nea de transmisión de microcinta con capacitores interdigitados y stubs inductores
(Caloz, C. e Itoh, T. (2006))

3.5. Método de Caloz-Itoh

El método de Caloz-Itoh calcula todos los parámetros del circuito equivalente de la

celda unitaria que se muestra en la figura 21 donde se toman por separado los

parámetros de dispersión del capacitor interdigitado y del stub inductor, los cuales fueron

determinados por simulación o por medición del circuito. Los parámetros de dispersión o

parámetros S del capacitor interdigitado y del stub inductor son convertidos a

parámetros de admitancia y a parámetros de impedancia, respectivamente. Las

correspondientes matrices T y π, se denotan como [Y ic
π ] y [Z si

T ] y se relacionan con los
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Figura 20: Celda unitaria de la lı́nea de transmisión de microcinta CRLH

elementos de la figura 21 como sigue:

[Y ic
π ] =


Y ic

11 Y ic
12

Y ic
21 Y ic

22

 =


1

Z ic + Y ic − 1
Z ic

− 1
Z ic

1
Z ic + Y ic

 (47)

con

Z ic = jωLic
s +

1
jωC ic

s
(48)

Y ic = jωC ic
p (49)

y

[Z si
T ] =


Z si

11 Z si
12

Z si
21 Z si

22

 =


1

Y si + Z si 1
Y si

1
Y si

1
Y si + Z si

 (50)

donde

Y si = jωCsi
p +

1
jωLsi

p
(51)

Z si = jωLsi
s (52)
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Figura 21: Modelos de circuito para la extracción de parámetros de la celda unitaria CRLH:
(a)Circuito equivalente. (b) Redes auxiliares π y T (Caloz, C. e Itoh, T. (2006))

Ahora, se determinan los parámetros LC de la figura 21(a). Estos parámetros se

calculan comparando los elementos que componen el circuito equivalente de las figuras

21(a) y 21(b) tanto para el capacitor interdigitado como para el stub inductor.

3.5.1. Capacitor Interdigitado

Para obtener los elementos del capacitor interdigitado se parte de las ecuaciones (47),

(48) y (49), quedando los valores de C ic
p , Lic

s y C ic
s como sigue:

C ic
p =

Y ic
11 + Y ic

12

jω
(53)

Lic
s = − 1

2jω

[
ω
δ

δω

(
1

Y ic
12

)
+

1
Y ic

12

]
(54)

C ic
s =

2
jω

[
ω
δ

δω

(
1

Y ic
12

)
− 1

Y ic
12

]−1

(55)

Se puede observar que Lic
s y C ic

s se obtienen aplicando una derivada parcial respecto

a ω, la cual presenta cierta incertidumbre en la respuesta en frecuencia del circuito, por

lo que la extracción de los parámetros debe realizarse en el rango de frecuencias donde

se presenten menos variaciones.
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3.5.2. Stub Inductor

Para obtener los elementos del stub inductor se parte de las ecuaciones (50), (51) y

(52), quedando los valores de Lsi
s , Csi

p y Lsi
p como sigue:

Lsi
s =

Z si
11 − Z si

12

jω
(56)

Csi
p =

1
2jω

[
ω
δ

δω

(
1

Z si
12

)
+

1
Z si

12

]
(57)

Lsi
p =

2j
ω

[
ω
δ

δω

(
1

Z si
12

)
− 1

Z si
12

]−1

(58)

En este caso también se aplica una derivada parcial, por lo que presenta cierta

incertidumbre en la respuesta en frecuencia del circuito, por lo que la extracción de los

parámetros debe realizarse en el rango de frecuencias donde se presenten menos

variaciones.

Finalmente se obtiene los cuatro elementos del circuito equivalente de una celda

CRLH:

LR = Lic
s (59)

CR = 2C ic
p + Csi

p (60)

LL = Lsi
p (61)

CL = C ic
s (62)

3.6. Método CICESE

El método propuesto está basado en el análisis de la dependencia en frecuencia de

impedancia y la admitancia del circuito equivalente de la celda unitaria CRLH-TL, donde

tanto la impedancia como la admitancia son expresadas como funciones lineales, las

cuales resultan sencillas de analizar como se muestra a continuación:
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La impedancia del circuito equivalente se puede expresar como

ZT =


Zs + 1

Yp

1
Yp

1
Yp

1
Yp

 (63)

De la ecuación (63) se define

ZT11 = Zs +
1
Yp

(64)

ZT12 =
1
Yp

(65)

de donde

Zs = ZT11 − ZT12, (66)

y de la ecuación (65)

Yp =
1

ZT12

. (67)

Figura 22: Circuito equivalente de la celda unitaria CRLH-TL.

3.6.1. Extracción de parámetros

De la figura 22, podemos observar que

Im{Zs} = ωLR −
1
ωCL

(68)

Im{Yp} = ωCR −
1
ωLL

(69)
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Si multiplicamos las ecuaciones (68) y (69) por ω, tenemos que

ω Im{Zs} = ω2LR −
1

CL
(70)

ω Im{Yp} = ω2CR −
1
LL

. (71)

Los elementos del circuito equivalente LR, CL, CR, y LL se obtienen de la regresión

lineal a las ecuaciones (70) y (71)

Con la finalidad de obtener un modelo más preciso, una vez que se obtiene los

elementos del circuito equivalente, se procede a optimizar estos valores. Esto se realiza

utilizando la siguiente función.

H =
1
m

m∑
k=1

[
|ST

ij (fk )| − |SE
ij (fk )|

|ST
ij (fk )|

]2

(72)

donde i , j=1,2, m es el numero de puntos de la frecuencia (f ), ST
ij son los parámetros S de

los datos (ya sean de simulación o de medición) y SE
ij son los parámetros S de los valores

estimados que fueron obtenidos con el método propuesto. Se considera una tolerancia

de 1x10−10.

Para verificar el método propuesto se simularon los parámetros S de la celda unitaria

(ver figura 20) con un valor de capacitor interdigitado de 0.5pF y un stub inductor de 1nH

considerando un substrato FR4 con εr = 4.3 y de espesor h = 1.6mm. En la figura 23 se

muestra una comparación entre los datos teóricos, es decir, los parámetros S obtenidos

a partir de la simulación de la celda unitaria CRLH-TL y los parámetros S obtenidos a

partir de los elementos del circuito equivalente (figura 22). Dichos elementos fueron

extraı́dos con el método de Caloz y con el método propuesto, cuyos resultados teóricos

se muestran en la tabla 1 y los resultados experimentales se muestran en la tabla 2;

también se incluyen los parámetros S que se obtuvieron aplicando el algoritmo de

optimización (ecuación (72)) a los datos obtenidos con el método propuesto en donde se

observa que el método propuesto se ajusta mucho mejor a los datos de simulación y

medición de la celda unitaria que el método de Caloz, C. e Itoh, T. (2006).
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Tabla 1: Comparaciones entre el Método de Caloz, C. e Itoh, T. (2006) y el Método CICESE de los
datos de simulación de una celda unitaria

Parámetros Método Caloz-Itoh Método CICESE Optimización

CR 3.61pF 3.36pF 2.97pF

LL 0.58nH 0.56nH 0.62nH

CL 0.54pF 0.85pF 0.76pF

LR 3.65nH 1.30nH 1.52nH

Tabla 2: Comparaciones entre el Método de Caloz, C. e Itoh, T. (2006) y el Método CICESE de los
datos de medición de una celda unitaria

Parámetros Método Caloz-Itoh Método CICESE Optimización

CR 2.08pF 1.58pF 2.23pF

LL 1.53nH 1.41nH 0.93nH

CL 0.39pF 0.76pF 0.97pF

LR 3.22nH 2.70nH 1.81nH

Finalmente, cabe observar que el método propuesto es más sencillo de utilizar que el

método de Caloz, y sus resultados predicen mejor el comportamiento de la celda unitaria

CRLH, lo cual es útil al momento de modelar el circuito equivalente en un software de

simulación de circuitos de microondas. (Obiala-Ezenwa et al. (2015)).



45

(a)

(b)

Figura 23: Parámetros S teóricos que se obtuvieron a partir de la simulación de una celda unitaria
en ADS y estimados con los elementos del circuito equivalente calculados con el método de Caloz
y el método propuesto, y los parámetros S optimizados.
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Capı́tulo 4. Acopladores direccionales

Cuanto mayor es la dificultad, mayor es la gloria.

Cicerón

4.1. Introducción

Un acoplador direccional es una red de cuatro puertos, que se usa comúnmente para

tomar una fracción de la potencia de microondas que fluye en una dirección particular.

Estos puertos están definidos como:

Puerto de entrada (P1): Puerto por donde se inyecta la señal.

Puerto de salida (P2): Puerto por donde se extrae la señal.

Puerto acoplado (P3): Puerto por el se que obtiene una muestra de la señal de

entrada.

Puerto aislado (P4): Puerto que debe estar cargado con la impedancia caracterı́stica

del acoplador (50Ω).

Para entender su funcionamiento antes se deben entender los términos de acoplador

y direccional.

Primero, analizaremos el término de acoplador. Si dos lı́neas de transmisión son

colocadas cercanas una de la otra, la energı́a se .acoplara”de una lı́nea a otra. En la

figura 24 se muestran dos lı́neas de transmisión (A y B) que están separadas por un

espacio (s), sin conexión directa entre estas dos lı́neas. Si el espaciado entre las dos

lı́neas es lo suficientemente pequeño, una parte de la energı́a aplicada a la lı́nea de

transmisión A será vista en la lı́nea de transmisión B. La cantidad de energı́a que se

encuentre en la lı́nea de transmisión B dependerá de la cercanı́a entre las dos lı́neas.

Entre más cercanas estén las dos lı́neas, mayor será la energı́a acoplada a la segunda
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lı́nea (en este caso lı́nea de transmisión B). Entre más alejadas estén, menor será la

energı́a acoplada.

Por lo tanto, se puede decir que un acoplador es un dispositivo que consta de dos

lı́neas de transmisión sin conexión directa, colocadas muy cerca una de la otra, de manera

que una parte de la energı́a en una lı́nea está presente en la segunda lı́nea. Para la

mayorı́a de las aplicaciones, esto no es lo que realmente se desea en un circuito de RF o

de microondas. Por lo general, se realiza un esfuerzo para mantener una distancia entre

las lı́neas de transmisión de modo que el acoplamiento no se produzca. Sin embargo,

cuando se quiere muestrear la energı́a para comprobar el nivel de potencia o frecuencia

de una señal especı́fica, un acoplador es un componente ideal para esta tarea.

El término de direccional significa que la energı́a se transmite solamente en una

dirección. Cualquier energı́a de una dirección opuesta al preestablecido no pasará ni

permitirá que el componente opere correctamente. A partir de este orden de ideas

podemos definir con mayor detalle que es un acoplador direccional.

Figura 24: Las lı́neas paralelas acopladas de un acoplador direccional. (Fooks y Zakarevičius (1990))

La figura 24 es una representación de un acoplador direccional. Se tiene dos lı́neas

de transmisión (A y B) cuya longitud l debe ser de un cuarto de longitud de onda, según

se detalla más adelante, separadas por una distancia (S). Las dimensiones de la lı́nea en

particular la longitud, se definen para una frecuencia determinada o un ancho de banda

especı́fico.

Precisamente la longitud de lı́nea de transmisión hace que el acoplador sea

direccional, para entender porque esto, hay que recordar como una señal se repite cada
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media longitud de onda y es exactamente opuesta cada cuarto de longitud de onda. Una

alta impedancia en un extremo de una lı́nea de transmisión de cuarto de onda resulta en

una baja impedancia en el otro extremo. En relación a la figura 24, se observa que si la

energı́a entra en el acoplador a la izquierda del dispositivo (puerto 1), la energı́a

será facilmente acoplada en el extremo del puerto 3. Conforme la energı́a viaja a través

de la lı́nea de transmisión, se encuentra con altas impedancias y no llega a acoplarse

ninguna cantidad de esa energı́a en la lı́nea de transmisión B en el puerto 4. Cuando

llega la energı́a al final de la lı́nea, ha viajado exactamente un cuarto de longitud de

onda y lo que inicialmente era una baja impedancia es ahora muy alta y por tanto,

prácticamente ninguna porción de energı́a es acoplada.

Si hacemos incidir una energı́a en el extremo derecho del dispositivo (puerto 2), se

acoplará fácilmente a la lı́nea de transmisión B por el puerto 4 debido a la baja impedancia

de la lı́nea. Nuevamente, conforme viaja la energı́a a través de la lı́nea (de derecha a

izquierda), se encontrará con alta impedancia hasta llegar al extremo izquierdo de la lı́nea

de transmisión (puerto 1). De forma similar, ninguna porción de energı́a llega a la lı́nea

de transmisión B en el puerto 3.

Otro parámetro importante en los acopladores direccionales es el ancho de las lı́neas

w en la región de acoplamiento. Generalmente, el ancho es diferente del ancho de las

lı́neas que se conectan a los puertos y este se define principalmente en función del factor

de acoplamiento según se describe más adelante. En caso de considerar el ancho para

tener una impedancia caracterı́stica de 50Ω, éste se denota por w (50).

4.2. Parámetros básicos del acoplador direccional

Los principales parámetros que se deben de conocer de un acoplador direccional,

son:

Pérdidas por inserción.

Acoplamiento.

Aislamiento.
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Directividad.

Frecuencia de operación.

Desviación estándar de acoplamiento.

Cuando la señal viaja del puerto de entrada (puerto 1) al puerto de salida (puerto 2)

se producen las pérdidas por inserción, sus valores van de un rango de 0.3dB a 0.5dB

para valores elevados de acoplamiento. Si el espaciado entre las lı́neas es muy pequeño

los valores de las pérdidas pueden ser mayores en un rango de 2.0dB a 2.5dB debido a

las pérdidas propias de lı́nea principal y las debidas al acoplamiento. Muchas veces las

pérdidas por inserción son clasificadas como pérdidas continuas, debido a que lo único

que se interponen entre la entrada y salida del acoplador son las bajas pérdidas de la

lı́nea de transmisión.

Cuando la señal viaja del puerto 1 al puerto 3 se producen el acoplamiento. Es el

parámetro que describe al acoplador direccional y es una porción de la cantidad de la

señal de entrada que aparece en el puerto 3 (en decibeles).Los valores tı́picos de

acoplamiento son de 10, 20 y 30 dB. Usualmente, hay un lı́mite de acoplamiento y el

valor del espaciado de las lı́neas de transmisión determinado por el tipo de material

utilizado y la resolución del circuito construido. El lı́mite inferior de acoplamiento

comúnmente utilizado es de aproximadamente 5dB.

El aislamiento se da entre puerto 1 al puerto 4. El aislamiento es otro de los

parámetros que nos indican que tan bueno es el acoplador direccional. Idealmente, no

deberı́a existir energı́a en el puerto 4, cuando la entrada de la señal es el puerto 1. Sin

embargo, en la realidad hay cierto valor que puede medirse. El aislamiento es una

medida en decibeles que varı́a en un rango de 20 a 50dB, dependiendo del diseño del

acoplador y nos da idea de la fracción de la señal reflejada que aparecerı́a en el puerto

acoplado.

Un término que comúnmente se confunde con el aislamiento es la directividad. La

directividad es la medida de que tan bueno es el acoplador direccional. Sin embargo, ésta

se deriva de otras dos medidas. Se calcula como la diferencia entre los valores absolutos
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del aislamiento y el acoplamiento. Por ejemplo, si se mide en un acoplador direccional un

aislamiento de 50dB y un acoplamiento de 15dB, entonces la directividad del acoplador

es de 35dB.

La frecuencia de operación es el rango de frecuencias en el que las especificaciones

del acoplador son válidas. El acoplamiento es un parámetro que varı́a con la frecuencia y

los fabricantes usualmente indican el dato de acoplamiento para la frecuencia central de

una determinada banda de trabajo.

Ningún dispositivo presenta un acoplamiento lineal en una banda de frecuencias,

aunque esa banda sea estrecha, por consiguiente se considera que ocurren ciertas

variaciones, a estas variaciones se le conoce como la desviación estándar de

acoplamiento. Si se observa en la hoja de datos de un acoplador direccional, se

encuentra que indica que su acoplamiento es de 15dB (± 0.75dB), se puede espera en

el puerto acoplado que el acoplamiento varı́e entre 14.25 a 15.75dB. Si se tiene en

cuenta esto, no deberá ser una sorpresa que se tenga un valor de acoplamiento de

14.5dB y otro de 15.5dB.

El último término a mencionar es la potencia. En este caso, se refiere a la cantidad de

potencia que puede ser aplicada de manera segura al acoplador direccional. Los valores

utilizados de potencia varı́an de 0.5 a 250W, dependiendo de su utilidad.

4.3. Parámetros de las lı́neas de transmisión acopladas

En las secciones anteriores se definió el concepto de acoplador direccional y sus

parámetros básicos. En esta sección se presenta la teorı́a básica y las ecuaciones de

diseño de lı́neas de transmisión paralelas acopladas en tecnologı́a de microcinta. También

se presenta un ejemplo de diseño.

4.3.1. Teorı́a básica de las lı́neas de transmisión acopladas

En la figura 25 se muestra la estructura y el circuito equivalente de un par de lı́neas

acopladas (Pozar (2012)). Si se toma en cuenta la propagación electromagnética

transversal (TEM), se pueden determinar las caracterı́sticas de las lı́neas acopladas por

medio de las capacitancias entre las lı́neas y la velocidad de propagación sobre la lı́nea.
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Se observa en la figura 25 que C12 representa la capacitancia entre las dos lı́neas

conductoras, y C11 y C22 representa la capacitancia entre una lı́nea conductora y el plano

de tierra. Como las lı́neas conductoras son idénticas en tamaño y ubicación (con

referencia al plano de tierra), tenemos que C11 = C22.

Figura 25: Lı́neas de transmisión acopladas y su circuito equivalente. (Pozar (2012))

Ahora se considera dos tipos de excitaciones para la lı́nea acoplada: el modo par,

donde las corrientes en las lı́neas conductoras son iguales en amplitud y tienen la misma

dirección de propagación, y el modo impar donde las corrientes son iguales en amplitud

pero tiene direcciones opuestas de propagación. Las lı́neas de campo eléctrico para estos

dos casos se muestra en la figura 26.

En el modo par, el campo eléctrico es simétricamente par y no hay flujo de corriente

entre las dos lı́neas conductoras. Esto nos conduce al circuito equivalente mostrado en la

figura 26(a), donde C12 es efectivamente un circuito abierto. La capacitancia equivalente

para cualquiera de las lı́neas al plano de tierra en modo par es

Ce = C11 = C22, (73)

asumiendo que las lı́neas conductoras son idénticas en tamaño y ubicación. Por tanto la

impedancia caracterı́stica equivalente para modo par es

Z0e =

√
Le

Ce
=
√

LeCe

Ce
=

1
vpCe

, (74)

donde vp = c/
√
εr = 1√

LeCe
= 1√

LoCo
es la velocidad de fase de propagación sobre la lı́nea y

εr es la permitividad relativa de la lı́nea TEM.
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Para el modo impar, las lı́neas del campo eléctrico tiene una simetrı́a impar y no existe

voltaje a la mitad entre las dos lı́neas conductora. Se puede visualizar lo anterior como un

plano de tierra en medio de la capacitancia C12, lo cual nos conduce al circuito equivalente

mostrado en la figura 26. En este caso la capacitancia entre cualquiera de las lı́neas

conductoras y el plano de tierra es

Co = C11 + 2C12 = C22 + 2C12, (75)

y la impedancia caracterı́stica para el modo impar es

Z0o =

√
Lo

Co
=
√

LoCo

Co
=

1
vpCo

. (76)

Figura 26: Propagación en modo par e impar y su circuito equivalente. (a) Modo par. (b) Modo impar
(Pozar (2012))

Lo anterior asume que las lı́neas son siempre simétricas y sus capacitancias son

idénticas en modos par e impar. En el análisis cuasi-estático (como sucederı́a en una lı́nea

de microcinta), los resultados pueden ser obtenidos numéricamente o por aproximación

de técnicas cuasi-estáticas (Gupta et al. (1996)).
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4.4. Análisis cuasi-estático de las lı́neas de microcinta acopladas

De acuerdo a lo que se presenta en el apartado anterior, el circuito equivalente de

un par de lı́neas acopladas es básicamente capacitivo. En este sentido considerando el

análisis cuasi-estático de las lı́neas de transmisión acopladas en tecnologı́a microcinta,

se define la capacitancia equivalente en términos de la permitividad del substrato y de

los parámetros fı́sicos w/h, s/h (donde w es el ancho de la lı́nea de transmisión, s es

el espaciado entre las lı́neas y h es el grosor de substrato). En este análisis se obtienen

Z0e y Z0o y la permitividad relativa efectiva (εeff ) para cada modo. De tal forma que el

coeficiente de acoplamiento, k , está dado por:

k =
Z0e − Z0o

Z0e + Z0o
(77)

y expresado en decibeles, tenemos:

CdB = −20 log10(k ) (78)

Por otro lado, de la ecuación 77 se puede calcular Z0e y Z0o en función de k , según se

indica a continuación:

Z0e = Z0

[
1 + k
1− k

] 1
2

(79)

Z0o = Z0

[
1− k
1 + k

] 1
2

(80)

Para el modo de propagación TEM cuasi-estático Bryant y Weiss (Bryant y Weiss

(1968)) desarrollaron un análisis teórico utilizando las funciones de Green que expresan

la discontinuidad de los campos eléctricos en el interface dieléctrico-aire. Sus resultados

publicados para εr =1.9 y 16 han servido como referencia para derivaciones posteriores.

Bryant y Weiss presentan Z0e y Z0o en forma gráfica en función de w/h y s/h para
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diferentes permitividades del substrato

Figura 27: Las impedancias en modo par e impar las lı́neas de transmisión acopladas en microcinta,
incluyendo la condición Z0eZ0o=(50)2, (curva punteada). (Fooks y Zakarevičius (1990))

Posteriormente Arhtarzad et al. (Akhtarzad et al. (1975)) reconoce la necesidad de

desarrollar algo más sencillo para determinar los valores w/h y s/h cuando se conocen

los modos de propagación. Jansen (Jansen (1978)) extienden estos resultados para las

lı́neas de transmisión acopladas en tecnologı́a microcinta con una solución rigurosa en

modo hibrido, que proporciona la dependencia en frecuencia de las cantidades derivadas.

De este trabajo, la formulación empı́rica detallada de Kirschning y Jansen (Kirschning y

Jansen (1984)) proporciona Z0e, Z0o y ε(e,o)
eff como funciones, no solo de los parámetros

de la lı́nea, w/h, s/h y εr , sino también la frecuencia. Utilizando dichas ecuaciones se

obtienen las gráficas de Z0e y Z0o, para εr =2.5 y 10 que se presentan en la figura 27. Las

cuales se calculan mediante las siguientes expresiones y tienen su validez en el rango de

valores:

0.1 ≤ u ≤ 10.0 0.1 ≤ g ≤ 10.0 0.1 ≤ εeff ≤ 10.0

donde

u =
w
h

y g =
s
h

(81)

Z0e está dada por:

Z0e = Z0 ×

{
εeff

ε(e)
eff

} 1
2

÷
{

1−
√
εeff Z0Q4

377

}
(82)
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donde

Q1 = 0.8695× u0.194

Q2 = 1 + 0.7519g + 0.189× g2.31

Q3 = 0.1975 +

{
16.6 +

[
8.4
g

]6
}−0.387

+
1

241
× ln

{
g10

1 + (g/3.4)10

}

Q4 =
2Q1

Q2
×
{

uQ3 × exp(−g) + u−Q3(2− exp(−g))
}−1

.

Mientras que la permitividad efectiva en modo par, ε(e)
eff , la cual está dada por:

ε(e)
eff =

εr + 1
2

+
εr − 1

2

(
1 +

10
v

)ae(v )×be(εr )

(83)

donde

v =
u(20 + g2)

10 + g2 + g × exp(−g)

ae(v ) = 1 +
1

49
× ln

{
v4 + (v/52)2

v4 + 0.432

}
+

1
18.7

× ln
{

1 +
[ v

18.1

]3
}

be(εr ) = 0.564×
{
εr − 0.9
εr + 3.0

}0.053

Z0o está dada por:

Z0o = Z0 ×

{
εeff

ε(o)
eff

} 1
2

÷
{

1−
√
εeff Z0Q10

377

}
(84)

donde
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Q5 = 1.794 + 1.14× ln
{

1 +
0.638

g + 0.517× g2.43

}

Q6 = 0.2305 +
1

281.3
× ln

{
g10

1 + (g/5.8)10

}
+

ln(1 + 0.598× g1.154)
5.1

Q7 =
10 + 190× g2

1 + 82.3× g3

Q8 = exp(−6.5− 0.95× ln(g)− (g/0.15)5)

Q9 =
{

Q8 +
1

16.5

}
× ln(Q7)

Q10 = Q4 −
Q5 × exp(ln(u)×Q6 × u−Q9)

Q2

y la permitividad efectiva en modo impar ε(o)
eff está dada por:

ε(o)
eff = εeff +

{
εr + 2

2
+ ao(u, εr )− εeff

}
× exp(−co × gdo) (85)

donde

ao(u, εr ) = 0.7287×
{
εeff −

εr + 1
2

}
× (1− exp(−0.179u))

bo(εr ) =
0.747εr

0.015 + εr

co = bo(εr )− (bo(εr )− 0.207)× exp(−0.414u)
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do = 0.593 + 0.694× exp(−0.562u)

En el desarrollo de estas expresiones se asume que el espesor de dos lı́neas de

microcinta iguales es despreciable.

En los acopladores direccionales que son adaptados a las lı́neas de transmisión se ha

observado que para tener Z0eZ0o=(50)2 sólo ciertas combinaciones de Z0e y Z0o cumplen

con esta condición.

4.4.1. Ejemplo de diseño de un acoplador direccional con lı́neas paralelas

Con la finalidad de contar con una herramienta que facilite el diseño de acopladores

de lı́neas paralelas, las expresiones y procedimientos descritos anteriormente se

programaron en MATLAB R© utilizando una interfaz gráfica. Para mostrar su uso se

muestra el ejemplo de diseño de un acoplador direccional con un acoplamiento de

C = 20dB a una frecuencia central de F = 1GHz en un substrato con εr = 2.5 y espesor

de h = 1.58mm. (Ejemplo tomado de Fooks y Zakarevičius (1990))

El programa en MATLAB R© calcula el ancho (w), el espaciado (s) y la longitud (l) de

acopladores direccionales de lı́neas paralelas utilizando las ecuaciones descritas en esta

sección. La interfaz gráfica de este programa se muestra en la figura 28.

En esta ventana se introducen como datos de entrada la permitividad del substrato,

para este caso de εr = 2.5, su espesor h = 1.58mm, la frecuencia central de F = 1GHz

del acoplador, su acoplamiento de C = 20dB y un rango de valores válidos de la relación

del ancho y el espacio de la lı́nea con respecto al grosor de substrato utilizado. Además

las gráficas nos indican si las dimensiones del acoplador se encuentra en rangos válidos

de la impedancia caracterı́stica y la permitividad efectiva en modo par e impar.

Se observa que los valores obtenidos del ancho (w), el espaciado (s) y la longitud

(l) del acoplador direccional con lı́neas paralelas fueron: w = 4.424mm, s = 1.817mm y

l = 52.2121mm

Para comprobar que los datos que se obtuvieron son correctos, se simuló el
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(a)

(b)

Figura 28: Pantalla inicial del programa realizado en MATLAB R© para calcular las dimensiones de
acopladores de lı́neas paralelas

acoplador de lı́neas paralelas con las dimensiones resultantes y especificaciones del

substrato. La simulación se realizó en el esquemático del programa de diseño Advanced

Design System (ADS) de la compañia c©Agilent Technologies. Se muestra este

esquemático en la figura 29.

En la figura 30 se observa que el valor del acoplamiento que se obtuvo al ingresar

las dimensiones fı́sicas con el algoritmo realizado en el programa de diseño ADS fue

muy cercano a los 20dB, el aislamiento es de 26dB, presenta −0.639dB de pérdidas por

inserción y las pérdidas por retorno son de −28.89dB por lo que se considera que puede



59

Figura 29: Esquemático del acoplador direccional con lı́neas paralelas

utilizar este algoritmo para calcular las dimensiones fı́sicas de acopladores direccionales

con lı́neas paralelas.

Figura 30: Valor de acoplamiento del acoplador direccional con lı́neas paralelas

Un acoplador direccional es un componente versátil que tiene una gran utilidad en

el campo de las microondas. Es un elemento que ayuda a sensar señales dentro de un

sistema y una de las especificaciones de interés es optimizar su banda de trabajo. Se

podrı́a variar utilizando lı́neas de transmisión con celdas CRLH, como lo mostraremos en

el siguiente capı́tulo.
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Capı́tulo 5. Diseño, construcción y caracterización de

lı́neas de microcinta con celdas CRLH y su

aplicación a los acopladores direccionales

Si buscas resultados distintos, no hagas siempre lo mismo.

Albert Einstein

5.1. Introducción

En el presente capı́tulo se presenta el diseño, la construcción y la caracterización de

lı́neas de microcinta con celdas CRLH y su aplicación a los acopladores direccionales,

que fueron propuestas en este trabajo de investigación.

En la comunidad cientı́fica se han realizado diversos diseños de implementación de

lı́neas con celdas CRLH cuya principal caracterı́stica es el uso de valores capacitivos

e inductivos (Caloz, C. e Itoh, T. (2004b)). Un ejemplo de la implementación de estas

celdas es en tecnologı́a de microcinta con capacitores interdigitados y stub inductores

conectados con vı́as hole a tierra como fue mencionado en la sección 3.4.

Iniciaremos por el diseño y simulación de lı́neas de microcinta con celdas CRLH y se

observará la relación que existe entre el número de celdas en una lı́nea y su

comportamiento en determinada banda de frecuencias.

5.2. Lı́neas de microcinta con celdas unitarias CRLH

5.2.1. Análisis del comportamiento de un conjunto de celdas unitarias.

En este apartado se analizará el comportamiento de lı́neas de microcinta con distinto

número de celdas unitarias CRLH. Las celdas unitarias CRLH se implementaron y se

simularon en MOMENTUM (simulador electromagnético de c©Advanced Design System,

ADS). El substrato utilizado en el diseño de estas estructuras es FR-4 que es un material
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de bajo costo, fácil de operar en comparación de otros substratos de fibra de vidrio

reforzadas. La fibra de vidrio es un tipo de vidrio sobre la base de silicio elemental, un

aislante eléctrico perfecto. Las letras FR son las siglas del material que significan

Resistencia a las Llamas (Flame Resistance). El laminado utilizado tiene una constante

dieléctrica, (εr ) de 4.3 y 1.6mm de espesor.

En la figura 31 se muestran las dimensiones de la celda unitaria CRLH la cual fue

diseñada siguiendo las expresiones mostradas en el apéndice A y figura A.2 donde el

ancho del circuito es de 5mm, el largo de los dedos del capacitor interdigitado es de

6.6mm, el ancho y el espaciado de los dedos del capacitor interdigitado es de 0.454mm

y el ancho del stub es 0.46mm, por lo que la longitud total de la celda es de 8mm. Estas

dimensiones fueron necesarias para obtener una longitud eléctrica menor a 90 grados

(∆z < λg/4) a la frecuencia de 2.4GHz. Sus parámetros de dispersión se muestran en la

figura 32.

Figura 31: Dimensiones de la celda unitaria CRLH

Con la finalidad de analizar como varı́a los parámetros de dispersión, la impedancia

caracterı́stica del circuito y la constante de fase, en función del número de celdas, se

presentan simulaciones de un conjunto de 2, 4, 6 y 10 celdas con las mismas

caracterı́sticas de la figura 31.
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Figura 32: Parámetros S de la celda unitaria CRLH de la figura 31

En la figura 33 se presenta una comparación entre los distintos conjuntos de celdas,

donde se observa un efecto paso banda cuya frecuencia de corte se va definiendo mejor

conforme aumenta el número de celdas CRLH.

Considerando el rango de frecuencias (en este caso de 0.5 a 10GHz), observamos

que las celdas CRLH siempre tendrán caracterı́sticas de un filtro pasa banda.

Analizando las ecuaciones (68) y (69) podemos observar que cuando ω → 0,

ZS ≈ 1/(jωCL) siendo la impedancia en serie mayormente capacitiva y la admitancia en

paralelo YP ≈ 1/(jωLL) mayormente inductiva, y por tanto se tiene una frecuencia de

corte debido a las caracterı́sticas de pasa altas que muestra los elementos de mano

izquierda (LL y CL); cuando ω → ∞, observamos para este caso la impedancia en serie

es mayormente inductiva, es decir, ZS ≈ jωLR y la admitancia en paralelo YP ≈ jωCR

siendo mayormente capacitiva, y por consiguiente se tiene una frecuencia de corte

debido a las caracterı́sticas de pasa bajas que muestra los elementos de mano derecha

(LR y CR).

Ası́, el circuito equivalente de una celda CRLH es un filtro pasa banda, dado que se

tiene un comportamiento de pasa altas a baja frecuencia con los elementos de mano

izquierda que definen la primera frecuencia de corte y un comportamiento de pasa bajas

a alta frecuencia con los elementos de mano derecha que definen la siguiente frecuencia
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Figura 33: Parámetros S del conjunto de celdas

de corte. Podemos conocer la constante de fase β, que es la parte imaginaria de la

constante de propagación γ es decir γ = α + jβ y la impedancia caracterı́stica Z0 de la

celda CRLH a partir de sus datos de simulación.

En la figura 34 se observa que las frecuencias de corte de mano izquierda

(2.891GHz) y de mano derecha (7.46GHz) coinciden con los cambios más significativos

de la impedancia caracterı́stica, y si el número de celdas es mayor a cuatro celdas

aumenta, son más selectivos. Cabe mencionar que dentro de esta banda de frecuencias

(2.891GHz − 7.46GHz) se observa otras dos bandas de frecuencias.

En la figura 34(a) si ωSE > ωSH (3.728GHz > 3.705GHz) (ver ecuación 33) el

comportamiento de la lı́nea en la banda de frecuencias delimitada por ωL = 2.891GHz y

ωR = 5.077GHz es de un filtro pasa banda y si ωSE < ωSH (5.349GHz < 5.583GHz) en la

banda de frecuencias delimitada por ωL = 5.077GHz y ωR = 5.594GHz su

comportamiento será de un filtro rechaza banda. Se observa la variación de la

impedancia caracterı́stica dentro del ancho de banda de operación cuando ω = ωSE , la

impedancia caracterı́stica tiende a cero y cuando ω = ωSH , la impedancia caracterı́stica

tiende a infinito.
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Cuando ambas frecuencias coinciden es decir ω = ωSE = ω = ωSH se dice que es la

lı́nea de transmisión con celdas CRLH está balanceada, y en esa frecuencia o rango de

frecuencias la transición entre el comportamiento zurdo y derecho es de manera continua,

ya que en ese momento la impedancia cambian de valor, es decir pasa de un valor positivo

a negativo y viceversa y la constante de fase tiene el signo opuesto.

Se observa además que la impedancia caracterı́stica se mantiene con menos

variaciones para frecuencias menores a 2GHz, es decir Z0 es relativamente constante

(Z0 ≈ 35ohms).

La figura 35 muestra la comparación entre los parámetros de dispersión del conjunto

de celdas analizadas y la constante de fase donde sus cambios de fase se deben al

comportamiento de mano izquierda (constante de fase negativa) y derecha (constante

de fase positiva) de la celda CRLH. Se observa que la constante de fase es cero a

frecuencias mayores a 8GHz

En la figura 36(a) se observa que cuando β = 0 y Z0 → 0 entonces ω = ωSE (cı́rculo

sólido) cuando β = 0 y Z0 → ∞ entonces ω = ωSH , (cuadrado sólido) y se exhibe con

claridad estos cambios de fase, las cuales coinciden con las frecuencias de resonancia

de la celda CRLH como se observa en la figura 36(b).
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(a)

(b)

(c)

(d)

(e)

Figura 34: Parámetros S del conjunto de celdas (lı́nea solida) versus parte real de la impedancia
caracterı́stica (lı́nea punteada): a) una celda, b) dos celdas, c) cuatro celdas, d) seis celdas y e) diez
celdas.
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(a)

(b)

(c)

(d)

(e)

Figura 35: Parámetros S del conjunto de celdas (lı́nea solida) versus constante de fase (lı́nea
punteada): a) una celda, b) dos celdas, c) cuatro celdas, d) seis celdas y e) diez celdas.
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Figura 36: (a) Constante de fase (lı́nea punteada) versus impedancia caracterı́stica (lı́nea sólida) de
dos celdas; (b) Parámetros S del conjunto de dos celdas: S11 (lı́nea punteada) y S21 (lı́nea sólida)

5.2.2. Construcción, medición y caracterización de las lı́neas de microcinta con

celdas CRLH

En esta sección se presenta la construcción, medición y caracterización de las lı́neas

de microcinta con celdas CRLH que fueron propuestas en este trabajo de tesis.

Se realizan comparaciones en función de la frecuencia de los parámetros S simulados

con MOMENTUM y los parámetros S medidos de las estructuras diseñadas.

Para la construcción de lı́neas de microcinta con celdas CRLH se utiliza el substrato

FR4 con las caracterı́sticas indicadas en la simulación y partimos de las dimensiones de la

celda descrita en la figura 31. Como se mencionó previamente: estas dimensiones fueron

necesarias para obtener una longitud eléctrica menor a 90 grados a la frecuencia de

2.4GHz; además para poder utilizar el kit de calibración construido por Espinoza Salinas

(2012) (figura 37), se partió de un ancho 3.18mm de la estructura la cual corresponde al

ancho de una lı́nea de microcinta de 50ω del propio kit de calibración . El kit de calibración

permite corregir las mediciones realizadas con el Analizador de Redes Vectorial, el cual

fue calibrado con la técnica SOLT (Short-Open-Load-Thru).

La figura 38 muestra la geometrı́a de dos celdas unitarias CRLH con valores del

capacitor interdigitado de 0.5pF y 1pF , respectivamente, y el valor inductivo fijo. Además

se muestra el conjunto de cuatro celdas unitarias (también con valores de C = 0.5pF ,
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Figura 37: Kit de calibración realizado por Espinoza Salinas (2012)

C = 1pF y L=fija), cuyo diseño final se muestra en la figura 39. La construcción de las

celdas unitarias con valores de C = 0.5pF y C = 1pF se muestra en la figura 40 y la

construcción del conjunto de cuatro celdas unitarias con valores de C = 0.5pF y C = 1pF

se presenta en la figura 41.

Figura 38: Diseño en ADS de la celda unitaria CRLH con C = 0.5pF , C = 1pF y L=fija

En la figura 42(a) se comparan los parámetros de dispersión medidos con los

obtenidos de la simulación de la celda unitaria con C = 0.5pF . Se observa una respuesta

similar en función de la frecuencia y las frecuencias de corte de mano izquierda en

2.89GHz y de mano derecha en 7.46GHz coinciden entre los resultados de simulación y

medición.
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Figura 39: Diseño en ADS de un conjunto de cuatro celdas unitarias CRLH con C = 0.5pF , C = 1pF y
L=fija

Figura 40: Construcción de la celda unitaria CRLH con: (a) C = 0.5pF y (b) C = 1pF

La figura 42(b) muestra los parámetros de dispersión de los datos medidos con los

obtenidos de la simulación de la celda unitaria con C = 1pF , también presenta buenos

resultados y en especial en el parámetro S21 en donde se presenta un buen ajuste entre

las frecuencias de 2GHz y 9GHz. En este caso se observa que la banda de operación se

hace más estrecha y se incrementa el número de frecuencias de corte. Esto nos indica

que si se desea un circuito con una banda de operación más amplia se deberá de

disminuir el valor del capacitor interdigitado de la celda.

En el apartado anterior se concluyo que, si se incrementa el número de celdas CRLH

en un circuito, su banda de operación es más selectiva, lo cual se observa igualmente en

la figura 43(a) donde es un conjunto de cuatro celdas con valor de C = 0.5pF y L es fija.

La figura 43(b) muestra un conjunto de cuatro celdas con valor de C = 1pF y L también

es fija donde incluso se observa que aunque su banda de operación es más estrecha que

el circuito con celdas de C = 0.5pF también es más selectiva.

Por consiguiente es conveniente indicar que si se desea un banda de operación
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Figura 41: Construcción de cuatro celdas unitarias CRLH con: (a) C = 0.5pF y (b) C = 1pF

(a)

(b)

Figura 42: Comparación de los parámetros S medidos versus simulados de una celda unitaria CRLH:
(a) C=0.5pF e (b) C=1pF.

selectiva en un circuito de microondas, bastarı́a con aumentar el número del celdas

unitarias equivalentes; y variando su valor capacitivo CL, es decir, con el valor de

capacitor interdigitado de la celda unitaria, se puede variar el ancho de banda del

circuito.



71

(a)

(b)

Figura 43: Comparación de los parámetros S medidos versus simulados de un conjunto de cuatro
celdas unitarias CRLH: (a) C=0.5pF e (b) C=1pF.

5.3. Acopladores direccionales con celdas duales CRLH

5.3.1. Análisis del comportamiento de celdas duales CRLH.

Una de las caracterı́sticas de un acoplador es que comúnmente es un dispositivo

simétrico. Por consiguiente para mantener cierta simetrı́a en el diseño de los acopladores

con celdas CRLH se modificó la celda unitaria por una celda dual. Por tanto, antes de

presentar el diseño de los acopladores analizaremos el comportamiento de una celda

dual CRLH.

Figura 44: Diseño en MOMENTUM de ADS de una celda dual CRLH con valor de C = 1pF

En la figura 44 se presenta la estructura realizada en el simulador electromagnético

MOMENTUM de ADS y su construcción en la figura 45. Si observamos la figura 42(b)

donde se presenta los parámetros S de una celda unitaria con valor C = 1pF y se compara
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Figura 45: Construcción de una celda dual CRLH con valor (a) C = 1pF

Figura 46: Comparación de los parámetros S medidos versus simulados de una celda dual CRLH
con C = 1pF

con los resultados obtenidos en la figura 46, se observa que están mejor definidas las

frecuencias de corte de la celda dual que la celda unitaria como se observa con claridad

en la figura 47.

Por consiguiente, se puede indicar que una celda dual presenta mejores propiedades

de rechazo de banda que una celda unitaria.

Cabe mencionar que disminuyendo el valor del capacitor interdigitado, aumentarı́a la

banda de operación del circuito y tendrı́a mayor selectividad que la celda unitaria, sin

necesidad de agregar mayor cantidad de celdas unitarias o duales al circuito como se

observa en la figura 48, en la que se muestra una comparación entre una celda con valor

de C = 0.5pF y C = 1pF .

Figura 47: Comparación de los parámetros S de una celda unitaria CRLH versus una celda dual
CRLH con valor de C = 1pF
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Figura 48: Comparación de los parámetros S de una celda dual con valor de C = 0.5pF versus una
celda dual con valor de C = 1pF

5.3.2. Construcción, medición y caracterización de acopladores direccionales con

celdas CRLH

Al analizar la celda dual y visualizar sus capacidades, se prosigue a diseñar,

construir, medir y caracterizar acopladores direccionales con celdas CRLH cuyas

dimensiones fueron definidas utilizando las ecuaciones descritas en el apéndice A. En el

capı́tulo 4 se presentaron las caracterı́sticas de los acopladores direccionales, su

importancia y ecuaciones de diseño.

Partiendo de ello se diseñaron acopladores con las caracteristicas descritas en la

tabla 3. Las dimensiones de las celdas CRLH utilizadas para los acopladores

direccionales se presentan en la tabla 4.

Tabla 3: Caracterı́sticas de diseño de los acopladores direccionales con celdas CRLH

Caracterı́stica Valor

Substrato FR4

Grosor del dieléctrico 1.6mm

Grosor del conductor 0.036mm

Constante dieléctrica 4.3

Frecuencia de diseño 2.4GHz

Ancho de la primera lı́nea (entre los puertos 1 y 3) 2.7mm

Ancho de la segunda lı́nea (entre los puertos 2 y 4) 5.1mm

Espaciado entre la primera y segunda lı́nea 0.3mm

La figura 49 muestra la geometrı́a de ocho acopladores direccionales con celdas

CRLH realizados con el simulador electromagnético MOMENTUM, y en la figura 50 se
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muestra las fotografı́as de los acopladores construı́dos con el substrato FR-4. En la

siguiente sección, se explicará las diferencias que presentan cada uno de los

acopladores direccionales diseñados.

Tabla 4: Caracterı́sticas de diseño de las celdas CRLH para los acopladores direccionales

Caracterı́stica Valor

Número de dedos del capacitor interdigitado 9 dedos

Ancho de los dedos del capacitor interdigitado 0.3mm

Espaciado entre los dedos del capacitor interdigitado 0.3mm

Longitud de los dedos del capacitor interdigitado de 1pF 5mm

Longitud de los dedos del capacitor interdigitado de 0.5pF 2.5mm

Longitud de los dedos del capacitor interdigitado de 0.3pF 1.5mm

Valor teórico del stub inductor 6nH

Ancho del stub inductor 0.9mm

Longitud del stub inductor 9mm

Ancho de la celda CRLH 9mm

5.3.2.1. Análisis de los acopladores direccionales

En esta sección se analizan los acopladores direccionales con una celda dual que

fueron diseñados y construidos en este trabajo de investigación.

En la figura 51 se muestra una comparación entre el diseño de un acoplador

convencional a @2.4GHz y un acoplador diseñado a la misma frecuencia pero utilizando

celdas CRLH. Se observa que la banda de frecuencias de operación se extiende en

2.5GHz de ancho de banda, convertidiéndose en un acoplador de banda ancha. En los

siguientes resultados se observará con mayor detalle estos cambios.

Las figuras 54(a)-(b) y 55(a)-(b) muestran los acopladores direccionales con una

celda dual cuyos valores de los capacitores interdigitados son de 1pF , la diferencia entre

las figuras es que la primera mantiene el espaciado entre las lı́neas acopladas de 0.3mm

y la segunda es de 0.6mm, según los resultados se puede ver que entre mayor sea el

espaciado entre las lı́neas menor será la energı́a acoplada, los datos simulados y los
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Figura 49: Diseño en MOMENTUM de ADS de acopladores direccionales

datos medidos presentados en las figuras 54(c)-(f) son similares. Además se observa

que en la figura 54 mantiene un acoplamiento entre los 10dB y 12dB en un ancho de

banda de 1.8GHz y 4.8GHz, el aislamiento es de aproximadamente 15dB en el mismo

rango de frecuencias. Al aumentar el espaciado entre las lı́neas, figura 55, el

acoplamiento disminuye a valores de 11dB y 13dB entre 1.8GHz y 4.8GHz. Mientras

que en las pérdidas por retorno (figura 54(e)) también son similares que se observan en

el puerto de entrada están por debajo de los 10dB, sigue el mismo comportamiento en

toda la banda de frecuencias. Por otro lado, los datos simulados y los datos medidos de

la figura 55 presentan mayor similitud en toda la banda de frecuencias en comparación

con los datos de la figura 54.

La figura 56 muestra un acoplador direccional con una celda dual cuyo valor de los

capacitores interdigitados es de 0.5pF . En esta figura se observa que mantiene el

mismo valor de acoplamiento y aislamiento que en el acoplador direccional con una

celda dual de C = 1pF pero varı́a el ancho de banda, es decir el acoplamiento se

mantiene relativamente constante en un ancho de banda de 2.4GHz a 7GHz, aunque
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(a) (b) (c) (d)

(e) (f) (g) (h)

Figura 50: Fotografı́as de los acopladores direccionales

con un valor de acoplamiento de 11dB entre las frecuencias de 3 a 5GHz en los datos

de simulación (figura 56c). En los datos medidos el acoplamiento es constante en la

banda de frecuencias de 3 − 8GHz. El aislamiento (figura 56d) es de 15dB en un ancho

de banda de 2.4GHz a 7GHz. Presenta pérdidas por inserción de 1 a 3dB y las pérdidas

por retorno están debajo de los 10dB en el ancho de banda de 2.4GHz a 7GHz.

La figura 57 muestra un acoplador direccional con dos celdas duales, donde cada una

tiene el valor de capacitor interdigitado de 0.5pF . Se observa que incrementa la banda de

frecuencias donde tanto el acoplamiento como el aislamiento de este acoplador mantiene

sus valores constantes. El ancho de banda se recorre hacia la derecha, es decir en este

caso su valor es de 2.5GHz a 7.5GHz por lo que a diferencia de utilizar una sola celda

dual (figura 56) donde su ancho de banda es de 4.6GHz y comienza en 2.4GHz, este

acoplador con dos celdas presenta un ancho de banda de 5GHz. Presenta caracterı́sticas

similares el utilizar un acoplador con una celda dual y un acoplador con dos celdas duales,

siempre que su valor de capacitor interdigitado sea el mismo. La única variación es la

banda de frecuencias de operación del circuito.

Entretanto, la figura 58 presenta un acoplador direccional en la que se modificó la
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(a) (b)

(c) (d)

Figura 51: Comparación entre un acoplador direccional convencional y un acoplador direccional con
celdas CRLH (a) acoplamiento, (b) aislamiento, (c) pérdidas por retorno y (d) pérdidas por inserción

estructura de las celdas duales. Es también un acoplador con dos celdas duales, pero

con la unión de los capacitores interdigitados que se encuentran en serie como se

observa en la figura 52, esto es, con la finalidad de tener la posibilidad de incluir más

celdas duales en caso de requerirse en un acoplador direccional, sin que éstas afecten

el funcionamiento original del acoplador direccional. No existe variaciones significativas

con respecto al acoplador con dos celdas duales separadas como se muestra en la

figura 53.

La figura 59 muestra un acoplador direccional con una celda dual con valor de

capacitor interdigitado de 0.3pF . Este acoplador presenta un acoplamiento de 11 a

13dB, un aislamiento de 12 a 15dB, pérdidas por retorno menores a 10dB, y pérdidas

por inserción de 1 a 4dB, en la banda de frecuencias de 3GHz a 9GHz. Podemos

observar que entre menor sea el valor del capacitor interdigitado, mayor será la banda

de frecuencias de operación. Este acoplador presenta un ancho de banda de 6GHz, a

diferencia del acoplador direccional con un capacitor interdigitado de 0.5pF que presenta
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Figura 52: Capacitores interdigitados en serie

un ancho de banda de 5GHz.

Las figuras 60 y 61 presentan acopladores direccionales con dos celdas duales, cuyo

valor de capacitor interdigitado es de 0.3pF . La figura 60 muestra el acoplador direccional

con dos celdas duales separadas y la figura 61 muestra el acoplador con las celdas duales

unidas por los capacitores interdigitados que se encuentran en serie como se observa en

la figura 52. En ambos acopladores, su acoplamiento es de 11 a 12dB y su aislamiento es

de 15dB en la banda de frecuencias de 3GHz a 9.5GHz; por lo que su ancho de banda

es de 6.5dB. Las pérdidas por retorno son menores a 10dB y las pérdidas por inserción

van 1 a 4dB.
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(a) (b)

(c) (d)

Figura 53: Comparación entre un acoplador direccional con celdas CRLH cuyo capacitores están en
serie y un acoplador direccional con celdas CRLH cuyo capacitores están unidas (a) acoplamiento,
(b) aislamiento, (c) pérdidas por retorno y (d) pérdidas por inserción
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(a) (b)

(c) (d)

(e) (f)

Figura 54: Acoplador direccional con una celda dual de C=1pF: (a) diseño, (b) construcción, (c)
acoplamiento, (d) aislamiento, (e) pérdidas por retorno y (f) pérdidas por inserción
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(a) (b)

(c) (d)

(e) (f)

Figura 55: Acoplador direccional con una celda dual de C=1pF y el espaciado es de 0.6mm: (a)
diseño, (b) construcción, (c) acoplamiento, (d) aislamiento, (e) pérdidas por retorno y (f) pérdidas
por inserción
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(a) (b)

(c) (d)

(e) (f)

Figura 56: Acoplador direccional con una celda dual de C=0.5pF: (a) diseño, (b) construcción, (c)
acoplamiento, (d) aislamiento, (e) pérdidas por retorno y (f) pérdidas por inserción



83

(a) (b)

(c) (d)

(e) (f)

Figura 57: Acoplador direccional con dos celdas duales de C=0.5pF: (a) diseño, (b) construcción, (c)
acoplamiento, (d) aislamiento, (e) pérdidas por retorno y (f) pérdidas por inserción
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(a) (b)

(c) (d)

(e) (f)

Figura 58: Acoplador direccional con dos celdas duales uniendo los capacitores en serie de
C=0.5pF: (a) diseño, (b) construcción, (c) acoplamiento, (d) aislamiento, (e) pérdidas por retorno
y (f) pérdidas por inserción
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(a) (b)

(c) (d)

(e) (f)

Figura 59: Acoplador direccional con una celda dual de C=0.3pF: (a) diseño, (b) construcción, (c)
acoplamiento, (d) aislamiento, (e) pérdidas por retorno y (f) pérdidas por inserción
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(a) (b)

(c) (d)

(e) (f)

Figura 60: Acoplador direccional con dos celdas duales de C=0.3pF: (a) diseño, (b) construcción, (c)
acoplamiento, (d) aislamiento, (e) pérdidas por retorno y (f) pérdidas por inserción
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(a) (b)

(c) (d)

(e) (f)

Figura 61: Acoplador direccional con dos celdas duales uniendo los capacitores en serie de
C=0.3pF: (a) diseño, (b) construcción, (c) acoplamiento, (d) aislamiento, (e) pérdidas por retorno
y (f) pérdidas por inserción
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Sintetizando lo presentado en este capı́tulo, se tiene que:

Se analizaron celdas CRLH que están compuestas por capacitores interdigitados y

stubs inductores, en las que observaron las siguientes caracterı́sticas:

El valor del capacitor interdigitado de la celda CRLH es inversamente proporcional al

tamaño del ancho de banda del circuito, es decir entre menor sea el valor capacitivo

de la celda CRLH, se recorre y se amplı́a la banda de operación y viceversa.

La impedancia caracterı́stica (Z0) es inversamente proporcional a la longitud de la

celda CRLH.

Se diseñaron, construyeron y midieron las celdas CRLH propuestas de las cuales

se realizaron comparaciones entre sus parámetros S medidos y simulados,

observándose que se ajustan prácticamente en todo el rango de frecuencias.

Se identificaron con claridad las frecuencias de corte, la cuales se muestran más

definidas cuando se utilizan dos celdas CRLH o más.

Se aplicaron las celdas CRLH en acopladores direccionales, observándose que

mejora considerablemente su ancho de banda.

Se analizaron acopladores con una celda dual y con dos celdas duales,

observándose que el utilizar un acoplador direccional con dos celdas duales se

define mejor su banda de operación.

En un acoplador direccional convencional su valor de acoplamiento se presenta en

una banda muy estrecha de frecuencias, al igual que el resto de sus caracterı́sticas.

Por tanto, con un acoplador direccional con celdas CRLH se puede ampliar esa

banda de frecuencias de operación con un mismo nivel de acoplamiento.

Se compararon los datos de simulación y de medición de los acopladores, en donde

se observa que los datos concuerdan en el rango de frecuencias.
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Capı́tulo 6. Conclusiones generales

Para el logro del triunfo siempre ha sido indispensable pasar por la senda de

los sacrificios.

Simón Bolı́var

6.1. Introducción

Los metamateriales son estructuras artificiales con capacidades extraordinarias que

pueden ampliar y controlar las propiedades de las ondas electromagnéticas para

conseguir comportamientos especiales, que no se dan en medios naturales conocidos.

En este trabajo de investigación se planteó el estudio de las propiedades de los

metamateriales y su aplicación en el campo de las microondas, en especial en el diseño

de lı́neas de microcinta y acopladores direccionales. Además se simularon y se

construyeron lı́neas de microcinta y acopladores direccionales con celdas CRLH

(Composite Right Left Handed).

En este capı́tulo se presentan las conclusiones, aportaciones y las lı́neas de

investigación futuras de este trabajo de investigación.

6.2. Conclusiones

En este proyecto de investigación se presentó la teorı́a básica de los metamateriales,

en el que se incluye los conceptos generales, historia, propiedades y la aplicación en el

campo de las microondas. También se presentaron las celdas CRLH, sus caracteristicas

fundamentales y su implementación en lı́neas de transmisión. Se propusieron, diseñaron

y simularon en MOMENTUM celdas CRLH, además se implementaron estas celdas en

acopladores direccionales. Se construyeron, midieron y caracterizaron lı́neas de

microcinta y acopladores direccionales con celdas CRLH, se compararon sus

parámetros de dispersión medidos y simulados, observándose que estos datos se

ajustan prácticamente en todo el rango de frecuencias.
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Se observó que las celdas CRLH, se presentan caracterı́sticas de filtros paso/rechazo

de banda muy selectivas, pudiéndose controlar la banda de operación aumentando el

número de celdas unitarias equivalentes y variando su valor capacitivo. Al implementar

estas celdas en los acopladores direccionales se observa que se hace más amplia la

banda de operación del acoplador. Generalmente los acopladores direccionales operan

en una banda de frecuencias muy limitada o a una sola frecuencia, con el uso de celdas

CRLH en los acopladores se puede ampliar esa banda de frecuencias con un mismo nivel

de acoplamiento mejorando su operación en un sistema de microondas.

6.3. Aportaciones

Las principales aportaciones de este trabajo de investigación son:

Se estudió y se analizó el concepto de metamaterial y su relación en el campo de

las microondas.

Se analizaron las caracterı́sticas de las lı́neas de microcinta con celdas CRLH.

Se propusieron, diseñaron e implementaron las lı́neas de microcinta con celdas

CRLH en el simulador electromagnético MOMENTUM.

Se construyeron y se caracterizaron las lı́neas de microcinta con celdas CRLH

propuestas, donde se compararon los parámetros de dispersión obtenidos de las

simulaciones con los obtenidos de las mediciones, observándose que concuerdan

en banda de frecuencias analizada.

Se observó que la aplicación de celdas CRLH genera mayor selectividad de la

banda de frecuencias en un circuito.

Se implementaron las celdas CRLH en acopladores direccionales, los cuales

también se diseñaron, construyeron y caracterizaron. También se realizaron

comparaciones entre los resultados obtenidos de las simulaciones con los

obtenidos de las mediciones, observando que los datos concuerdan en todo el

rango de frecuencias.
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Se observó que un acoplador direccional con celdas CRLH puede mantener un

mismo valor de acoplamiento en un rango mayor a 2 GHz.

Se desarrolló un método alterno para obtener los elementos del circuito equivalente

de una celda unitaria CRLH, que es mucho más sencillo de implementar que el

propuesto por Caloz et.al y que al aplicarse predicen mejor el comportamiento de

la celda unitaria CRLH, lo cual es útil al momento de modelar el circuito equivalente

en un software de simulación de circuitos de microondas.

Se desarrolló un artı́culo derivado de este trabajo de investigación titulado Ïmproved

method for extracting the equivalent circuit elements of a CRLH-TL unit cell”, que se

publicó en la Revista Mexicana de Fı́sica (2015) (Obiala-Ezenwa et al. (2015)).

6.4. Lı́neas futuras de investigación

El uso de nuevos conceptos para el desarrollo y mejora de los dispositivos de

microondas está creciendo a grandes escalas y es de mi opinión que se puede seguir

analizando las cualidades del concepto metamaterial para aplicarse en el campo de las

microondas, por tanto se recomienda principalmente lo siguiente:

→ Revisar las caracterı́sticas del stub inductor de la celda CRLH, con la finalidad de

conocer que parámetros del stub influyen en el comportamiento de la celda CRLH.

→ Incluir las pérdidas en el análisis del circuito equivalente de una celda CRLH.

→ Proponer el diseño de otros dispositivos de microondas como aisladores,

divisores/combinadores, redes de adaptación de impedancias para amplificadores

con celdas CRLH, con la finalidad de mejorar su funcionamiento convencional, ya

que se ha observado que el uso de celdas CRLH modifica positivamente el

desempeño de los circuitos de microondas.

→ Estudiar, proponer y analizar otras configuraciones de celdas CRLH para conocer

sus ventajas y compararlas con las celdas CRLH existentes.
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Apéndice A. Diseño de celdas CRLH
Una celda CRLH (Composite Right/Left Handed) puede ser implementada mediante

un capacitor interdigitado y un stub inductor conectado a tierra con vias holes. Por tanto

se presenta un análisis de cada uno de los componentes de la celda unitaria, ası́ como la

programación en MATLAB R© utilizando una interfaz gráfica.

A.1. Análisis de capacitores interdigitados

En la literatura se han reportado varios métodos para analizar y caracterizar los

capacitores interdigitados. (Esfandiari et al. (1983) y She y Chow (1986)). El método con

mayor precisión consiste en dividir la geometrı́a del capacitor en secciones de

microcinta, como una lı́nea de microcinta o lı́neas de microcinta acopladas Bahl (2003).

Figura A.1: Configuración de un capacitor interdigitado.Bahl (2003)

La figura A.1 muestra la configuración de un capacitor interdigitado, a partir de ella

podemos presentar una expresión dada por [Alley (1970)] para calcular la capacitancia

del interdigitado:

C =
εr + 1
W ′ l [(N − 3)A1 + A2] (86)

donde C es la capacitancia por unidad de longitud a lo largo de W ′, A1 y A2 son

las capacitancias por unidad de longitud de los dedos del capacitor, N es el número

de dedos y las variables W ′ y l son mostradas en la figura A.1 y están expresadas en

micras. Para un substrato sin plano de tierra o grosor infinito A1 = 4.409 × 10−6pF/µm

y A2 = 9.92 × 10−6pF/µm. La capacitancia total de una estructura interdigitada con una

longitud l es
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C = (εr + 1)l [(N − 3)A1 + A2] (87)

Para un substrato con grosor finito, el efecto de h debe incluirse en A1 y A2. En el

diseño final, usualmente S = W y l ≤ λ/4. Por tanto,

A1 = 4.409 tanh

[
0.55

(
h
W

)0.45
]
× 10−6 (pF/µm) (88)

A2 = 9.92 tanh

[
0.52

(
h
W

)0.5
]
× 10−6 (pF/µm) (89)

Una expresión general para calcular la capacitancia total de un capacitor interdigitado

fue dado por Bahl y Barthia (2003),

C = 2ε0εre
K (k )
K ′(k )

(N − 1)l (F ) (90)

C =
10−11

18π
εre

K (k )
K ′(k )

(N − 1)l × 10−4 (F ) (91)

o

C =
εre10−3

18π
K (k )
K ′(k )

(N − 1)l (pF ) (92)

donde l está en micras, N es el número de dedos, y εre es la constante dieléctrica

efectiva en la lı́nea de microcinta de ancho W . K (k ) y su complemento K ′(k ) están dadas

por

K (k )
K ′(k )

=
1
π

ln

{
2

1 +
√

k
1−
√

k

}
para 0.707 ≤ k ≤ 1 (93)
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K (k )
K ′(k )

=
π

ln
[
2 1+

√
k ′

1−
√

k ′

] (94)

y k = tan2 (aπ
4b

)
, a = W/2, b = (W + S)/2 y k ′ =

√
1− k2

A.2. Proceso para calcular el capacitor interdigitado

Se presenta a continuación el proceso que fue realizado para el cálculo de una celda

CRLH basándose en la ecuaciones descritas, en la sección anterior.

1. Escoger el valor nominal del capacitor interdigitado a diseñar.

2. Indicar el valor de la permitividad y el grosor del substrato a utilizar.

3. Elegir el ancho de la estructura del capacitor intergitado.

4. Seleccionar el ancho de los dedos del capacitor interdigitado.

5. Calcular la constante dieléctrica efectiva a partir de los datos anteriores.

6. Calcular el número y lo largo de los dedos del capacitor interdigitado.

Las fórmulas utilizadas para realizar el proceso descrito son:

W ′ = (W + S)N − S (95)

donde W ′ es el ancho de la estructura del capacitor interdigitado. W es el ancho del

dedo del capacitor interdigitado. S es el espaciado entre los dedos del capacitor.

Partiendo de la ecuación 95 podemos calcular el número de dedos que tendrá el

capacitor interdigitado con valores iniciales de W ′, W y S

N =
W ′ + S
W + S

(96)
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con el valor de obtenido de la ecuación 96 se recalcula W ′ y con las curvas que

pueden ser calculadas con las ecuaciones descritas en la sección A.1 tenemos el valor

de la capacitancia por unidad de área (CAT pf/cm2) cuya ecuación es

CAT =
C

Area
(97)

donde C es el valor del capacitor que se desea diseñar. Entonces el área es

Area =
C

CAT
= W ′l (98)

Finalmente, se calcula la longitud del dedo del capacitor interdigitado como sigue

l =
Area
W ′ (99)

A.3. Análisis del Stub Inductor.

Se presenta el proceso que fue realizado para el cálculo del stub inductor de una celda

CRLH.

1. Escoger el valor nominal del stub inductor a diseñar.

2. Indicar el valor de la permitividad y el grosor del substrato a utilizar.

3. Seleccionar la longitud eléctrica del stub en radianes.

4. Indicar la frecuencia de operación.
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Las fórmulas utilizadas para realizar el proceso descrito son:

Z0 =
ω ∗ L
tan θi

(100a)

λe =
c

f
√
εeff

(100b)

anchoL = u × h (100c)

largoL = <
[
θi × λe

2π

]
(100d)

A.4. Programa para el cálculo de las dimensiones de la celda CRLH

En esta sección se presenta el programa realizado en la interfaz gráfica de MATLAB

con la finalidad de contar con una herramienta que facilite el diseño de celdas CRLH.

La figura A.2 muestra la pantalla inicial del programa realizado donde la primera

columna se introduce los datos iniciales como son el valor nominal del capacitor, la

permitividad y el espesor del substrato a utilizar, el valor inicial del ancho del capacitor

interdigitado que generalmente estará asociado al ancho de la lı́nea de microcinta, y el

valor inicial o propuesto del ancho del dedo del capacitor interdigitado. De ahı́, se pulsa

el botón de resultados y se mostrará el número de dedos que contendrá el capacitor

interdigitado, el valor final de ancho de la estructura del capacitor, el ancho y el

espaciado entre los dedos y la longitud del dedo del capacitor interdigitado.

Luego, se introducirá el valor nominal del inductor, la longitud eléctrica en radianes y

la frecuencia de diseño de la celda CRLH. Se pulsa el botón de resultados y la pantalla

mostrará el ancho y largo del stub inductor, su impedancia caracterı́stica y la constante

eléctrica effectiva.
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(a)

(b)

Figura A.2: Pantalla inicial del programa realizado en MATLAB R© para calcular las dimensiones de
una celda unitaria CRLH
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