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ESCUELA POLITÉCNICA SUPERIOR

DEPARTAMENTO DE
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Resumen

La banda submilimétrica, o del infrarrojo lejano, es la porción del espectro electro-
magnético de la que menos información se tiene. La investigación de esta banda se ha
convertido en un tema importante y de gran alcance tanto para aplicaciones espaciales
como terrestres. Hasta la fecha, los dispositivos criogénicos eran los detectores más sensi-
bles que exist́ıan para muchas de estas aplicaciones. Sin embargo, la siguiente generación
de instrumentos astronómicos requiere de grandes campos de visión directa con cáma-
ras de millones de ṕıxeles para permitir la medición simulatánea de un gran número de
bandas espectroscópicas en una amplia zona del cielo. La dificultad de los dispositivos
criogénicos para ser integrados en estos grandes arrays, ha hecho que sea necesario buscar
otras opciones. Los recién desarrollados MKIDs (Microwave Kinetic Inductance Detec-
tors) tienen el potencial necesario para la creación de estas matrices de gran tamaño. El
principio de funcionamiento de estos dispositivos se basa en el incremento en la población
de cuasipart́ıculas y el correspondiente incremento de la inductancia cinética, producida
dentro del volumen de un superconductor al incidir en él fotones o fonones con una enerǵıa
superior a la enerǵıa vinculante que une los pares de Cooper del superconductor. Esta
pequeña variación en la inductancia puede medirse por medio de un circuito resonante de
microondas con un alto factor de calidad. La absorción de un fotón modifica la inductancia
del circuito y hace variar ligeramente la frecuencia de resonancia.

El objetivo final de este proyecto es realizar un estudio práctico sobre los detectores
de tipo KID, y sobre la absorción, en la banda de los terahercios, que son capaces de
proporcionar. Nos centraremos únicamente en el análisis y diseño electromagnético de la
parte inductiva del circuito.

Se realizará un desarrollo anaĺıtico de la impedancia de la estructura, aśı como la
validación del mismo. Con esto facilitaremos el diseño posterior del sistema. El mode-
lo anaĺıtico desarrollado nos permitirá, entre otras cosas, poder realizar un estudio en
frecuencia del detector, y comparar las diferentes situaciones que se van a considerar.

Tras haber validado este modelo, se realizará el diseño de dos absorbedores KID, el
primero recibirá una única polarización, y el segundo será capaz de recibir las dos. Para
ambos se realizará un estudio de la eficiencia de absorción de la banda submilimétrica que
son capaces de proporcionar.
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Abstract

The submillimeter band, or Far InfraRed, is the last portion of the electromagnetic
spectrum where sky emission is poorly known. The investigation of this band has become
an important and powerful issue for both space and terrestrial applications. To date,
cryogenic devices have been the most sensitive detectors for many of these applications.
However, the next generation of astronomical instruments requires large field of view
cameras with millions of pixels for allowing simultaneous measurements of a large number
of spectroscopic bands over a wide area of the sky. The difficult integration of cryogenic
devices into these large arrays, has made it necessary to seek other options. The newly
developed Microwave Kinetic Inductance Detectors (MKIDs) have the necessary potential
to create these large arrays. The operation of these devices is based on the increase in the
quasiparticle population and the corresponding increase in the kinetic inductance within
the volume of a superconducting film upon absorption of photons or phonons with energies
above the binding energy of a superconducting electron pair (Cooper pair). This small
change in inductance can be measured by a microwave resonant circuit with a high quality
factor. The absorption of a photon modifies the inductance of the circuit and changes the
resonant frequency slightly.

The ultimate goal of this project is to conduct a practical study on MKID detectors
and the absorption that are able to provide in the terahertz band. We will focus solely on
the electromagnetic analysis and design of the inductive circuit.

There will be an analytical development of the impedance of the structure, as well as its
validation. This will facilitate the subsequent design of the system. The analytical model
developed allows us to conduct a detector frequency study and compare the different
situations to be considered.

After validating this model, we will design two MKID absorbers. The first one will
receive a single polarization, and the other one will be able to get both polarizations.
There will be a study of the absorption efficiency in the submillimeter band.
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Índice general VII
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Índice de figuras

1.1. Dispositivo LEKID para recibir una polarización, a la izquierda, y para
recibir las dos polarizaciones, a la derecha . . . . . . . . . . . . . . . . . . 2

2.1. Ilustración del principio de detección de los MKIDs, [22]. a) Los fotones
con hν > 2∆ los absorbe una fina peĺıcula de material superconductor
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su modelo equivalente en ĺıneas de transmisión (a la derecha) . . . . . . . . 23

3.6. Array situado entre dos medios dieléctricos homogéneos con plano metálico
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5.4. Geometŕıa de la elipse. A y B son los semiejes, mayor y menor respectiva-
mente, y F1 y F2 los focos de la elipse . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 53
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Caṕıtulo 1

Introducción

1.1. Motivación del proyecto

Los dispositivos criogénicos que incorporan peĺıculas de materiales superconductores,
son actualmente los detectores más sensibles para muchas aplicaciones. Entre ellas, la
detección de enerǵıa electromagnética (fotones) proveniente de fuentes astronómicas, y la
búsqueda de otros tipos de part́ıculas, como la materia oscura, son muy relevantes para la
investigación espacial. Los últimos avances en este campo se dirigen hacia sistemas ópticos
plenamente integrados en un sólo chip (lentes + detectores), para la detección de ondas
submilimétricas y medida de radiación del infrarrojo lejano. Estos detectores consistirán
en un array de miles de elementos formado por lentes de silicio y detectores de tipo LEKID
(Lumped Elements Kinetic Detector), fabricados en un material superconductor, [1]. Se
está investigando si el uso de lentes ayuda a mejorar la eficiencia de los dispositivos y a
reducir el acoplamiento entre los elementos de la matriz. La motivación de este proyecto
nace del interés que tienen estos nuevos dispositivos en el desarrollo de instrumentos
para la investigación astronómica. Por ello se ha realizado un análisis, y posterior diseño,
electromagnético de estos detectores en la banda de frecuencia de terahercios, que es la
banda de interés para estas aplicaciones espaciales, aśı como de su comportamiento al ser
iluminados por lentes de silicio.

Los dispositivos LEKIDs, que se explican con más detalle en el Caṕıtulo 2 de esta me-
moria, constan de una parte inductiva en serie con un elemento capacitivo, que formarán
un circuito resonador cuya frecuencia de resonancia se situará en la banda de microondas
(GHz). El mecanismo de absorción de la radiación de terahercios se basa en la adaptación
de la impedancia de la onda entrante con la conductividad y el grosor del detector. Este
mecanismo de absorción es similar al de un bolómetro formado por una malla, [2].

Por lo general, los LEKIDs desarrollados con la finalidad de ser utilizados en aplica-
ciones espaciales, se diseñan de forma que absorben una única polarización, ya que su
componente inductiva suele constar de elementos longitudinales y rectos, como los mos-
trados en la parte izquierda de la figura 1.1, [1], [3], [4]. Si se cambia el diseño se puede
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Figura 1.1: Dispositivo LEKID para recibir una polarización, a la izquierda, y para recibir
las dos polarizaciones, a la derecha

conseguir un detector que absorba ambas polarizaciones a la vez, como puede ser la es-
tructura que se muestra en la parte derecha de la figura 1.1, sin necesidad de utilizar una
antena. Este planteamiento, consiste en que el detector tenga, no sólo los brazos longitu-
dinales verticales, sino también componentes horizontales, de forma que se puede recibir
el campo eléctrico de ambas polarizaciones. De esta manera, si se optimiza de forma ade-
cuada el diseño, se pueden obtener elevadas eficiencias de absorción, teniendo en cuenta
la suma de las dos polarizaciones.

1.2. Objetivos

La finalidad del proyecto es el estudio y diseño electromagnético de estructuras pe-
riódicas, entre ellas las de tipo meandro, destinadas a constituir sistemas de detección
para aplicaciones espaciales a frecuencias de terahercios. Nos hemos centrado en el diseño
electromagnético de la parte inductiva del LEKID, aśı como en el análisis de su compor-
tamiento al ser iluminado por una lente de silicio. No se ha realizado el diseño del circuito
resonante, el proyecto se ha centrado en el estudio de la eficiencia de absorción, ya que
el objetivo que buscamos es, precisamente, maximizar esta eficiencia de absorción de la
radiación de terahercios.

Es interesante, antes de comenzar con el desarrollo del detector, realizar un estudio
sobre la impedancia de este tipo de estructuras periódicas. Si se tiene un modelo de este
parámetro, que dependerá de las dimensiones del dispositivo, entre otras cosas, se puede
simplificar el diseño posterior del detector. Es por ello que, antes de realizar dicho diseño,
se va a proceder al desarrollo del modelo anaĺıtico de la corriente inducida en un array
periódico de dipolos situado en un medio estratificado cualquiera, con el fin de poder
obtener, mediante esta corriente, la impedancia anaĺıtica de la estructura.

Concluido este primer paso, se habrá obtenido una fórmula que nos permitirá calcular
el valor de la impedancia óptima, la que proporciona la eficiencia de absorción máxima,
para cualquier medio estratificado en el que se encuentre el array, y para unas dimensiones
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cualesquiera del mismo. Posteriormente se va a realizar el diseño electromagnético de un
absorbedor, que estará formado por elementos conductores con un determinado espesor y
una determinada resistencia. Como tenemos que adaptar la impedancia de la estructura,
que se podrá obtener con el modelo anaĺıtico desarrollado, a la del conductor, cuanto
mayor sea la parte imaginaria de la impedancia de la estructura, más dif́ıcil será realizar
esta adaptación. Por ello es importante conocer cómo de significativa es esta reactancia.

Una vez se haya validado el modelo desarrollado, mediante simulaciones realizadas
con el software de análisis electromagnético CST (Computer Simulation Technology),
se procederá al diseño electromagnético del detector KID. La idea es que este tipo de
dispositivos formen parte de grandes arrays, de miles de ṕıxeles, formando estructuras
de elevada sensibilidad. Para evitar el acoplamiento entre los elementos que forman estas
matrices, se focaliza la radiación en un pequeño área de cada uno de ellos mediante lentes.
Ésto, además de evitar los acoplamientos, reduce el área de los detectores. Es por ello que
tras realizar el diseño del absorbedor, se va a iluminar con una lente eĺıptica de silicio con
el fin de estudiar su comportamiento y obtener la eficiencia de absorción de la estructura
completa (lente + detector). Además, al tener un modelo de la impedancia, se puede
obtener también el valor anaĺıtico de la eficiencia de la lente. Este desarrollo también se
incluye como un objetivo del presente proyecto, aśı como su posterior validación una vez
más, mediante simulaciones realizadas con CST.

La banda de frecuencias de trabajo en la cual se van a realizar los diseños es de
0,75THz a 1,5THz, lo que corresponde a la banda de longitudes de onda submilimétrica,
concretamente a un rango de 400µm a 200µm, de forma que se optimizarán los diseños
para la frecuencia central, f0 = 1,125THz.

1.3. Contenido de la memoria

En este apartado se especifica el contenido de cada caṕıtulo de esta memoria.

Para comenzar se incluye en el Caṕıtulo 2 un estado del arte. Se trata de una revi-
sión de trabajos realizados anteriormente en este ámbito, aśı como del principio de
funcionamiento de los dispositivos KID que se han estudiado durante la realización
de este proyecto.

En el Caṕıtulo 3 se desarrolla un modelo anaĺıtico de la impedancia de entrada
del array de dipolos periódico. Este modelo nos permitirá conocer el valor de dicha
impedancia óptima sin necesidad de utilizar ningún software de simulación. Con
el fin de comprender mejor y simplificar este desarrollo, se estudia primero el caso
de un dipolo simple, para concluir con el del array. En el modelo obtenido se hace
uso de las funciones de Green, por lo que también se incluye en este caṕıtulo un
apartado en el que se explica el proceso de cálculo de estas funciones para los casos
que se van a tratar. El modelo desarrollado se obtiene de forma general, para una
estratificación cualquiera, y para particularizarlo para un escenario concreto sólo es
necesario obtener la función de Green correspondiente a dicho escenario.
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El Caṕıtulo 4 recoge una validación del modelo obtenido. Para ello se particulariza
el escenario en el que se encuentra el array, a dos estratos, de forma que la estruc-
tura se encuentra situada entre los dos. Cada uno de estos estratos lo compone un
medio dieléctrico cualquiera, que pueden ser iguales o diferentes. Además se consi-
dera también el caso en que exista un plano metálico trasero en la estructura, que
actúe como reflector. Se valida el modelo tanto para incidencia normal como para
incidencia oblicua. Por último, se estudia la influencia de la parte imaginaria de la
impedancia obtenida en la eficiencia de la estructura, y se aplica el modelo al caso
concreto de un conductor. También se incluye un análisis en frecuencia del modelo,
y se compara con las curvas obtenidas mediante CST.

En el Caṕıtulo 5 se procede al diseño del detector. Se realiza también un pequeño
estudio sobre las lentes eĺıpticas de silicio con las cuales se iluminará la estructu-
ra, aśı como un pequeño estudio de su patrón de radiación. Se desarrolla también
un modelo anaĺıtico de la eficiencia de absorción del sistema diseñado, y se valida
mediante simulaciones realizadas con CST.

En el Caṕıtulo 6 se desarrolla el diseño de otro detector. En este caso se busca
recibir las dos polarizaciones a la vez por lo que el dispositivo tendrá estructura
de meandro. Tras realizar el diseño se procede de nuevo a iluminar el detector con
las mismas lentes diseñadas en el Caṕıtulo 5, a fin de valorar las diferencias en la
eficiencia de absorción de ambos detectores.

Por último, el Caṕıtulo 7 recoge las conclusiones de este proyecto, aśı como unas
posibles ĺıneas de trabajos futuros que se podŕıan seguir tras la realización de este
proyecto.

Se ha incluido, además, un apéndice con el presupuesto del proyecto:

En el apendice A se realiza un desglose de los costes asociados a la realización de
este proyecto, tanto a nivel de personal, como a nivel de materiales utilizados.



Caṕıtulo 2

Estado del arte

2.1. Introducción

La espectroscopia de ondas milimétricas, sub-milimétricas y del infrarrojo lejano (FIR,
Far InfraRed) [1], se ha convertido en una técnica importante y de gran alcance tanto
para aplicaciones espaciales (teledetección atmosférica remota [5], estudio de los perfiles
de agua cósmicos [6], [7], caracterización de cometas [8]) como terrestres (investigación
con radiotelescopios de fenómenos cósmicos [9]). La Agencia Espacial Europea (ESA, Eu-
ropean Space Agency) lanzó en 2009 el telescopio Herschel, el mayor telescopio jamás
lanzado al espacio [10], que se encuentra actualmente explorando la banda del infrarrojo
lejano y de la radiación submilimétrica, una región a la cual no se puede acceder desde la
superficie terrestre, lo que abre una nueva ventana del espectro electromagnético, prácti-
camente inexplorada, para la investigación astronómica. Como consecuencia, se podrán
observar estructuras y sucesos lejanos que datan de los comienzos del universo – tales co-
mo el nacimiento y evolución de las primeras estrellas y galaxias – hace diez mil millones
de años, intentando determinar exactamente cómo comenzó todo. Ya se han descubier-
to nuevas moléculas interestelares (OH+, H2O+, H2Cl+) y están siendo caracterizados
nuevos discos exo-protoplanetarios. Por otro lado, Europa ya está trabajando en SAFARI
(Spica FARinfrared Instrument) [11], el próximo instrumento que será lanzado al espacio
por la Agencia Espacial Japonesa (JAXA, Japan Aerospace eXploration Agency) en la
misión espacial SPICA (SPace Infrared telescope for Cosmology and Astrophysics), [14].
SAFARI es un espectrómetro que cubre la banda de longitudes de onda de 30 a 210µm
con una resolución espectral de R ∼ 10 a 1000. Otros ejemplos pueden ser el CCAT (Cerro
Chajnantor Atacama Telescope), un telescopio submilimétrico que se está construyendo
en Chile [12], y el BLISS (Background Limited Infrared/Submillimeter Spectroscopy), otro
instrumento para la misión espacial SPICA [13].

Los dispositivos criogénicos que utilizan materiales superconductores, han sido hasta
ahora los detectores más sensibles que han existido para muchas aplicaciones [15], [16], [17],
particularmente en astronomı́a [18], [19], [20], [21]. Entre ellas, la detección de la enerǵıa
electromagnética (fotones) proveniente de fuentes astronómicas, aśı como la búsqueda de

5
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otros tipos de part́ıculas, como la materia oscura, son muy relevantes para la investigación
espacial. Aun aśı, estos dispositivos, utilizados como detectores del fondo cósmico de
microondas (CMB, Cosmic Microwave Background), tienen sensibilidades comparables al
ruido producido por la llegada de los fotones del CMB, [22]. El aumento en la sensibilidad,
necesario para el estudio de los comienzos del universo, tendrá que surgir de matrices de
grandes dimensiones. La siguiente generación de instrumentos astronómicos requiere de
grandes campos de visión directa con cámaras de millones de ṕıxeles para permitir la
medición simultánea de un gran número de bandas espectroscópicas en una amplia zona
del cielo. El principal inconveniente de la utilización de dispositivos criogénicos para tal
fin, es su dificultad para ser integrados en grandes arrays. Entre los detectores criogénicos,
los detectores superconductores podŕıan ser especialmente atractivos para este fin, debido
a que las técnicas de deposición y litograf́ıa pueden ser usadas para formar arrays con
un gran número de elementos. Sin embargo, estos detectores se utilizan generalmente
con preamplificadores individuales y cableado para las señales de salida, lo que resulta
poco práctico a la hora de integrarlos en grandes matrices [23], [24], [25], [26]. Es por
ello que se requiere un enfoque diferente, en el que los preamplificadores y el cableado
de las señales sean compartidos entre múltiples elementos. También se han estudiado
y desarrollado esquemas de multiplexación con otros tipos de detectores, como son los
sensores de transición de borde (TES, Transition-Edge Sensors),[27], [28], pero requieren
electrónica superconductora compleja y diseñada a medida, localizada cerca del array
detector. Los recién desarrollados MKIDs, tienen el potencial necesario para la creación
de estas matrices de gran tamaño.

2.2. MKIDs

Los MKIDs son unos innovadores detectores cuyo funcionamiento fue demostrado en
2002 [22]. Sus principales ventajas pueden resumirse en

Facilidad de fabricación

Bajos niveles de ruido

Gran ancho de banda

Posibilidad de multiplexarlos formando grandes arrays

Estas caracteŕısticas han hecho que los MKIDs sean considerados por muchos grupos
de investigación para su uso en astronomı́a, astrof́ısica y en experimentos de f́ısica de
part́ıculas [4]. Algunos ejemplos de dicha utilización pueden ser i) técnicas de imágenes
milimétricas y sub-milimétricas y espectroscopia, usando modernos arrays con dimensio-
nes superiores a un megaṕıxel [30]; ii) futuras misiones espaciales en el infrarrojo lejano
con telescopios refrigerados, tales como SPICA y FIRI (Far InfraRed Interferometer) [31],
que requieren arrays ultrasensibles, [32], [33]; y iii) caloŕımetros de gran formato para la
siguiente generación de experimentos astrof́ısicos de neutrinos y part́ıculas de materia
oscura [34].
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2.2.1. Principio de funcionamiento

La resistividad eléctrica de un conductor metálico disminuye gradualmente a medida
que la temperatura se reduce. Sin embargo, en los conductores ordinarios las impurezas y
otros defectos producen un valor ĺımite. La resistencia de un superconductor, en cambio,
desciende bruscamente a cero cuando el material se enfŕıa por debajo de su temperatura
cŕıtica, Tc. Por tanto, se denomina superconductividad [35] a la capacidad intŕınseca que
poseen ciertos materiales para conducir corriente eléctrica sin resistencia ni pérdida de
enerǵıa en ciertas condiciones.

Figura 2.1: Ilustración del principio de detección de los MKIDs, [22]. a) Los fotones con
hν > 2∆ los absorbe una fina peĺıcula de material superconductor enfriada a una tempe-
ratura T << Tc, rompiendo los pares de Cooper (C) y creando un número determinado
de cuasipart́ıculas, Nqp. b) Este aumento de la población de cuasipart́ıculas cambia la
impedancia de superficie del material, principalmente su inductancia, que forma parte de
un circuito resonador. c) Esta variación de Lk y Rs produce un cambio en la amplitud, y
la fase, d), de la señal de microondas trasmitida a través del circuito

Esta supercorriente es transportada por pares de electrones denominados pares de
Cooper. Dicho emparejamiento es causado por una fuerza de atracción entre los electrones
debido al intercambio de fonones, con una enerǵıa vinculante de 2∆ ≈ 3,5KBTc [22]. Sin
embargo, los superconductores tienen una impedancia distinta de cero para corrientes
a.c.. Si se aplica un campo eléctrico cerca de la superficie superconductora, los pares
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de Cooper se aceleran, permitiendo el almacenamiento de enerǵıa en forma de enerǵıa
cinética. Como la supercorriente es no disipativa, esta enerǵıa puede ser extráıda mediante
la inversión del campo eléctrico. Del mismo modo, la enerǵıa puede ser almacenada en
el campo magnético en el interior del superconductor, que penetra a muy poca distancia
de la superficie. El efecto general es que el superconductor tiene una inductancia cinética
de superficie, Lk, debido al flujo de enerǵıa reactiva entre el superconductor y el campo
electromagnético. La impedancia de superficie, Zs = Rs + jwLk, también incluye una
resistencia, Rs, que describe las pérdidas a.c. a una determinada frecuencia angular, w,
causada por la pequeña fracción de los electrones que no están formando pares de Cooper,
a los cuales se les denomina cuasipart́ıculas. Para temperaturas mucho más bajas que Tc,
Rs << wLk.

El funcionamiento de los MKIDs, figura 2.1, se basa en el aumento de la población de
cuasipart́ıculas, Nqp, y el correspondiente aumento de la inductancia cinética, Lk, dentro
del volumen de una peĺıcula superconductora, debido a la absorción de fotones o fonones
con enerǵıas superiores a la enerǵıa vinculante de los pares de Cooper, hν > 2∆, [1]. Esta
pequeña variación en la inductancia, puede ser medida con el uso de un circuito resonante
de microondas con un elevado factor de calidad. El circuito de resonancia está acoplado a
una ĺınea de transmisión e influye en la fase y la amplitud de la señal de microondas. La
absorción de un fotón o fonón modifica la inductancia del circuito variando ligeramente
su frecuencia de resonancia, f0, y por lo tanto, la medida de la fase y la amplitud.

La principal ventaja de esta tecnoloǵıa es que mediante el uso de circuitos resonantes
con frecuencias de resonancia ligeramente diferentes y altos factores de calidad, el mul-
tiplexado en frecuencia (FDM, Frequency-Division Multiplexing) permite que hasta un
millar de resonadores puedan ser “léıdos” a través de un sólo cable coaxial y con un sólo
amplificador.

2.3. LEKIDs

El enfoque hasta la fecha para la fabricación de resonadores MKIDs ha sido utilizar
geometŕıas de gúıas de onda co-planares (CPW, Co-Planar Waveguide) distribuidas. El
dispositivo actúa como detector de fotones o fonones una vez que la señal se acopla al
MKID mediante el uso de antenas [36], sistemas para “atrapar” las cuasipart́ıculas (qua-
siparticles traps) [37] o usando directamente el MKID como absorbedor [38]. Este último
tipo de detectores se conoce como LEKIDs (Lumped Element Kinetic Inductance Detec-
tors). Estos sistemas se consideraron por primera vez en 2007 como una solución sencilla
para acoplar las señales entrantes directamente a los elementos de detección sensibles sin
necesidad de estructuras de acoplamiento adicionales, [38].

Los LEKIDs tienen el mismo principio de funcionamiento que los MKIDs pero sin
necesidad de antenas adicionales ni otros sistemas para trabajar como detectores ópticos.
Estos dispositivos se componen de una parte inductiva en serie con un capacitor. Utilizan-
do el inductor de elementos concentrados (lumped elements) como absorbedor de fotones,
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la enerǵıa se deposita directamente en el elemento sensible del detector. En la figura 2.2,
se muesta un esquema de un LEKID, y su circuito equivalente.

Figura 2.2: Esquemático de un dispositivo LEKID, a la derecha, y su circuito equivalente,
a la izquierda, [4]

Figura 2.3: A) Esquema del sistema integrado del detector formado por un array de
superconductores y sus respectivas lentes de silicio. B) y C) Vistas lateral y superior,
respectivamente, del sistema detector, [1]

Acoplar la radiación desde el telescopio a los detectores es un punto crucial que afecta
directamente a la sensibilidad de los instrumentos. Es necesario que los mecanismos de
acoplo tengan una alta eficiencia y que sean aptos para su integración en grandes arrays.
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A longitudes de onda cortas, una buena solución es el uso de LEKIDs ajustando la con-
ductividad del material y su grosor a la impedancia de la onda. La principal desventaja
de esta solución con respecto al uso de antenas, es que se pueden producir acoplamientos
significativos entre los diferentes elementos del array. En [1] se desarrolla una solución a
este problema. Se trata del uso de lentes que focalicen la radiación a un pequeño área del
LEKID con el fin de reducir este acoplamiento, como se muestra en la figura 2.3. Este
planteamiento es el utilizado para la realización del detector que se ha diseñado durante
el desarrollo de este proyecto, un absorbedor inductivo iluminado por una lente eĺıptica
realizada en silicio.



Caṕıtulo 3

Modelo anaĺıtico de la impedancia
de un array periódico

El objetivo de este caṕıtulo es obtener un modelo anaĺıtico de la impedancia de un array
de dipolos periódico. Para ello se va a desarrollar primero el modelo de un dipolo simple,
siguiendo el método utilizado en [39], donde se presenta una forma anaĺıtica cerrada para
la función de Green de un slot infinito situado en una cierta estratificación. Se trata de
derivar la expresión de la corriente en el dominio espacial. En el caso referenciado, el slot
se excita por medio de un dipolo eléctrico situado transversalmente. La geometŕıa que
vamos a utilizar en este estudio es el caso dual al presentado en la referencia, ya que
en lugar de una ranura tenemos un dipolo, por lo que, en vez de derivar una corriente
magnética en el dominio espacial, obtendremos una corriente eléctrica. Además, en este
caso la única fuente de excitación del dipolo será una onda plana que ilumina la superficie
del mismo.

Tras haber obtenido el modelo del dipolo simple, se generalizará el desarrollo para
el caso de un array periódico de dipolos. El procedimiento será similar al anterior, pero
siguiendo en este caso el método utilizado en [40], donde se obtiene la corriente magnética
de un array de slots. En nuestro caso, de nuevo, se adaptará el método a la estructura
que nos ocupa, obteniendo la corriente eléctrica inducida en el array por la onda plana
incidente.

Para este desarrollo se va a utilizar el método de la Ecuación Integral de la componente
transversal del campo eléctrico (EFIE, Electric Field Integral Equation), [49]. El objetivo
de este método es encontrar la solución para la densidad de corriente, que se desconoce, y
que se induce en la superficie de un dispersor al incidir en él un campo electromagnético,
de forma que la corriente desconocida forma parte del integrando de la ecuación. La EFIE
fuerza que se cumplan las condiciones de contorno en el campo eléctrico, de forma que el
campo transversal total debe ser cero. Se tiene, por tanto, que

Et,total(x, y, z) = Ei
t(x, y, z) + Es

t (x, y, z) = 0 (3.1)

donde Ei es el campo eléctrico incidente y Es el campo eléctrico radiado (scattered) por

11
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la corriente generada, el sub́ındice t se refiere a la componente transversal del campo con
respecto al eje z.

3.1. Modelo anaĺıtico de la corriente eléctrica gene-

rada en un dipolo

La geometŕıa que se va a estudiar se presenta en la figura 3.1, y consiste, en este primer
caso, en un dipolo orientado a lo largo de x y que se extiende de forma infinita en este eje,
dx → ∞. La sección transversal del dipolo, w, es pequeña en términos de la longitud de
onda, w << λ. El dipolo se encuentra situado en un medio estratificado. En la estructura
incide una onda plana que ilumina la superficie del dipolo, generando en él una corriente
eléctrica.

Figura 3.1: Dipolo orientado a lo largo del eje x, con sección transversal w y situado en
un medio estratificado

La ecuación integral de la componente transversal del campo eléctrico, en el plano del
dipolo (z = 0) es

Et,total(x, y, 0) = 0 ⇒ Ei
t(x, y, 0) + Es

t (x, y, 0) = 0 (3.2)

El dipolo se ilumina con una onda plana por lo que el campo eléctrico incidente tiene
la forma

Ei
t(x, y, 0) = e−jkx0xe−jky0y (3.3)
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donde
kx0 = k0senθcosϕ (3.4)

ky0 = k0senθsenϕ (3.5)

son las componentes del vector de propagación en espacio libre, y θ y ϕ, los ángulos de
incidencia que indican la dirección con la que llega la onda plana al dipolo.

La componente transversal del campo eléctrico radiado, debido a la corriente eléctrica
equivalente generada en el dipolo, j (x′, y′) , se puede expresar en términos de la función
de Green correspondiente, como en [39], evaluada en el plano z = 0.

Es
t (x, y, 0) =

∫∫
S

g (x− x′, y − y′) j (x′, y′) dx′dy′ (3.6)

siendo S la superficie del dipolo, g (x, y) la función de Green correspondiente al medio
estratificado (que se calcula en la sección 3.4), y j (x′, y′) es la corriente eléctrica generada
en el dipolo, la cual queremos calcular.

Por lo tanto, la ecuación integral 3.2 queda como sigue∫∫
S

g (x− x′, y − y′) j (x′, y′) dx′dy′ = e−jkx0xe−jky0y (3.7)

Suponemos una separación de variables funcional de la distribución de corriente eléctri-
ca, [39]

j (x′, y′) = i (x′) jt (y′) (3.8)

siendo i (x′) y jt (y′) las componentes longitudinal y transversal de la misma, respectiva-
mente.

Para verificar la singularidad cuasi-estática que se produce en los bordes de la excita-
ción [39], la dependencia transversal de la corriente eléctrica sigue la expresión

jt (y′) =
−2

wπ

1√
1−

(
2y′

w

)2
(3.9)

donde la constante de normalización
(−2
wπ

)
es seleccionada de tal forma que i (x′) represente

la corriente en cualquier sección transversal del dipolo, es decir, en cualquier punto de su
eje, x.

La dependencia transversal de la corriente posee la transformada de Fourier

TF {jt (y′)} = Jt (ky) = −J0

(
1

2
w ky

)
(3.10)
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siendo J0 la función de Bessel de orden cero.

Con todo esto, y teniendo en cuenta que el eje del dipolo es y=0, la ecuación integral
3.7 toma la siguiente forma∫∫

S

g (x− x′, −y′) i (x′) jt (y′) dx′dy′ = e−jkx0x (3.11)

El lado izquierdo de la ecuación 3.11 se puede escribir teniendo en cuenta la superficie
del dipolo

LHS =

∫ w/2

−w/2

∫ +∞

−∞
g (x− x′, −y′) i (x′) jt (y′) dx′dy′ (3.12)

En el dominio espectral, y teniendo en cuenta que

∫ +∞

−∞
g (x− x′, −y′) i (x′) dx′ (3.13)

es la convolución de g (x, −y′) y i (x), se puede reescribir la ecuación 3.12 en función de
la variable espectral kx

LHS =
1

2π

∫ +∞

−∞

[∫ +∞

−∞
G̃(kx,−y′)jt(y′)dy′

]
I (kx) e−jkxxdkx =

=
1

2π

∫ +∞

−∞
D (kx) I (kx) e−jkxxdkx

(3.14)

siendo I (kx) y G̃ (kx ,−y′) las transformadas de Fourier en kx de i (x′) y g (x′, −y′)
respectivamente y

D (kx) =

∫ +∞

−∞
G̃ (kx ,−y′)jt (y′) dy′ (3.15)

También se puede expresar D (kx) en el dominio espectral en función de ky además de
kx, teniendo en cuenta que en y también tenemos una convolución

D (kx) = − 1

2π

∫ +∞

−∞
G (kx , ky) J0

(
1

2
w ky

)
dky (3.16)

El lado derecho de 3.11 también lo expresamos en el dominio espectral

RHS =
1

2π

∫ +∞

−∞
2πδ(kx − kx0) e−jkxx dkx (3.17)
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Con esto la ecuación 3.11 queda como sigue

1

2π

∫ +∞

−∞
D (kx) I (kx) e−jkxxdkx =

1

2π

∫ +∞

−∞
2πδ(kx − kx0) e−jkxx dkx (3.18)

La ecuación 3.18 es válida para todo x por lo tanto podemos igualar los espectros,
[39].

D (kx) I (kx) = 2πδ (kx − kx0) ⇒ I (kx) =
2πδ(kx − kx0)

D (kx)
(3.19)

Escribiendo i(x) como la transformada de Fourier inversa de I (kx), la corriente longi-
tudinal a través del dipolo se puede expresar como sigue

i (x) =
1

2π

∫ +∞

−∞

2πδ(kx − kx0)

D (kx)
e−jkxx dkx (3.20)

i (x) =
e−jkx0x

D (kx0)
=

e−jkx0x

− 1
2π

∫ +∞
−∞ G (kx0 , ky) J0

(
1
2
w ky

)
dky

(3.21)

Por lo tanto la expresión final de la corriente eléctrica total generada en el dipolo la
obtenemos sustituyendo 3.9 y 3.21 en 3.8, y es

j (x′, y′) =
2

wπ

e−jkx0x′

1
2π

∫ +∞
−∞ G (kx0 , ky) J0

(
1
2
w ky

)
dky

1√
1−

(
2y′

w

)2
(3.22)

De esta forma hemos obtenido un modelo anaĺıtico, en el dominio espacial, de la
corriente eléctrica generada en el dipolo, para la geometŕıa presentada en la figura 3.1.

3.2. Modelo anaĺıtico de la corriente generada en un

array periódico

Se trata de una generalización del caso anterior, en el cual la onda incid́ıa sobre un
único dipolo. En este caso tenemos infinitos dipolos. El método seguido es similar al
desarrollado en [40], y es muy parecido al utilizado en el apartado anterior. En el art́ıculo
los autores derivan la expresión de la corriente magnética generada en un array de slots
periódico, excitado con múltiples dipolos, es decir, es un array en dos dimensiones. En
nuestro caso, tenemos de nuevo la situación dual, pero con un array de dipolos en una
sola dimensión, ya que no vamos a considerar los múltiples elementos de excitación, sino
que consideraremos de nuevo que el array es iluminado con una onda plana que incide en
él.
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En este caso tenemos un array que se extiende de forma periódica a lo largo del eje y
formado por dipolos como el presentado en el apartado anterior. La estructura se muestra
en la figura 3.2. Los dipolos se extienden de forma infinita sobre el eje x, dx → ∞, el
periodo del array es dy, y la anchura de los dipolos sigue siendo w. Esta estructura se
encuentra de nuevo en un cierto medio estratificado.

Figura 3.2: Array de dipolos con periodo dy, orientados a lo largo del eje x, con sección
transversal w y situado en un medio estratificado

Imponemos la ecuación integral del campo eléctrico, particularizada para este caso en
concreto y para el dipolo de ı́ndice ny0, cuyo eje es ny0dy.

Et,total(x, ny0dy, 0) = 0 ⇒ Ei
t (x, ny0dy, 0) + Es

t (x, ny0dy, 0) = 0 (3.23)

La onda plana que ilumina el array llega, igual que en el apartado anterior, con unos
ángulos de incidencia θ y ϕ, pero ahora, en cada dipolo, esta onda llega con una fase
distinta representada por la exponencial e−jky0ny0dy .

La componente transversal del campo eléctrico radiado por la corriente eléctrica equi-
valente generada, j (x′, y′), se puede expresar, para el plano del array (z = 0) y para el
caso concreto del dipolo sobre el que se va a imponer la ecuación integral (ny0), como

Es
t (x, ny0dy, 0) =

∫∫
S

g (x− x′, ny0dy − y′) j (x′, y′) dx′dy′ (3.24)
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Estamos imponiendo la ecuación integral para un dipolo concreto, el de ı́ndice ny0. El
campo radiado por el array, figura 3.3, y que influye en el dipolo para el cual estamos
imponiendo la condición 3.23, será la contribución del campo radiado por cada uno de los
dipolos, los cuales están centrados en yn = nydy, por lo tanto tenemos una suma infinita.

Figura 3.3: Campo total radiado por el array de dipolos de periodo dy, con sección trans-
versal w y situado en un medio estratificado

La corriente eléctrica total en el array puede ser expresada como

j (x′, y′) =
+∞∑

ny=−∞

jny (x′, y′) (3.25)

por lo que

Es
t (x, ny0dy, 0) =

∫∫
S

g (x− x′, ny0dy − y′)
+∞∑

ny=−∞

jny (x′, y′)dx′dy′ (3.26)

Por otro lado el campo incidente sigue la misma expresión que en el apartado ante-
rior, ecuación 3.3, pero particularizado para el caso del array. Concretamente el campo
incidente en el dipolo sobre el cual imponemos la ecuación integral, será

Ei
t (x, ny0dy, 0) = e−jkx0xe−jky0ny0dy (3.27)

La ecuación integral 3.23 quedará, por tanto, como

∫∫
S

g (x− x′, ny0dy − y′)
+∞∑

ny=−∞

jny (x′, y′)dx′dy′ = e−jkx0xe−jky0ny0dy (3.28)

La distribución de corriente eléctrica se puede seguir separando según la dependencia
espacial con x e y

jny (x′, y′) = iny (x′) jt (y′ − nydy) (3.29)
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donde las expresiones de jt(y
′) y su transformada de Fourier correspondiente son 3.9 y

3.10 respectivamente.

Como la corriente se genera al incidir una onda plana sobre un array periódico, la
corriente iny(x

′) tendrá una fase distinta para cada dipolo, de forma que

jny (x′, y′) = i0 (x′) e−jky0nydyjt (y′ − nydy) (3.30)

De esta forma, sustituyendo de nuevo en la ecuación 3.28 la expresión 3.29

∫∫
S

g (x− x′, ny0dy − y′) i0 (x′)
+∞∑

ny=−∞

e−jky0nydy jt (y′ − nydy)dx′dy′ =

= e−jkx0xe−jky0ny0dy

(3.31)

Teniendo en cuenta de nuevo la convolución espacial en x e y, igual que en el apartado
anterior, expresamos las funciones en el dominio espectral de kx y ky, centrándonos en un
solo dipolo, por ejemplo ny0 = 0. La ecuación 3.31, queda

1

2π

∫ +∞

−∞
D(kx)I0 (kx)e

−jkxxdkx =
1

2π

∫ +∞

−∞
2πδ(kx − kx0) e−jkxxdkx (3.32)

siendo

D (kx) =
1

2π

∫ +∞

−∞
G (kx, ky) J t (ky)

+∞∑
ny=−∞

ejkynydy e
−jky0nydy

dky (3.33)

Si se aplica la fórmula del sumatorio de Poisson

+∞∑
ny=−∞

f (ny) =
+∞∑

my=−∞

F (2π my) (3.34)

al sumatorio de D (kx), obtenemos una expresión equivalente expresada como una suma
infinita en modos de Floquet, my

+∞∑
ny=−∞

ejkynydy e−jky0nydy =
+∞∑

ny=−∞

ej(ky−ky0)nydy =

=
+∞∑

my=−∞

2πδ ((ky − ky0) dy + 2πmy) =
2π

dy

+∞∑
my=−∞

δ (ky − kym)



19

donde

kym = ky0 −
2πmy

dy
(3.35)

Con lo cual

D (kx) =
1

dy

∫ +∞

−∞
G (kx, ky) J t (ky)

+∞∑
my=−∞

δ (ky − kym) dky (3.36)

teniendo en cuenta la delta dentro del sumatorio

D (kx) =
1

dy

+∞∑
my=−∞

G (kx , kym) J0 (kym) (3.37)

La ecuación 3.32 se cumple para todo x por lo que podemos igualar los espectros
llegando de nuevo a una expresión similar a la obtenida en el caso de un dipolo simple.
Teniendo en cuenta además que la transformada de Fourier de la corriente transversal
sigue la expresión 3.10, tenemos

D (kx) I0 (kx) = 2πδ(kx − kx0) (3.38)

I0 (kx) =
2πδ(kx − kx0)

D (kx)
= −dy

2πδ(kx − kx0)∑+∞
my=−∞G (kx , kym) J0

(
1
2
wkym

) (3.39)

Expresando I0 (kx) en el dominio espacial mediante la transformada inversa de Fourier
obtenemos

i0 (x) =
−dy
2π

∫ +∞

−∞

2πδ(kx − kx0)∑+∞
my=−∞G (kx , kym) J0

(
1
2
wkym

) e−jkxx dkx (3.40)

i0 (x) = −dy
e−jkx0x∑+∞

my=−∞G (kx0 , kym) J0

(
1
2
wkym

) (3.41)

Por lo tanto la expresión final de la corriente total 3.25 en el array será

j (x′, y′) =
2dy
wπ

e−jkx0x′∑+∞
my=−∞G (kx0 , kym) J0

(
1
2
wkym

) +∞∑
ny=−∞

e−jky0nydy√
1−

(
2(y′−nydy)

w

)2
(3.42)

Obtenemos aśı un modelo anaĺıtico en el dominio espacial de la corriente eléctrica total
existente en el array de dipolos, para la geometŕıa presentada en la figura 3.2.
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3.3. Impedancia de un array de dipolos periódico

Una vez derivados los modelos anaĺıticos de las corrientes generadas en un dipolo y en
un array de dipolos periódico debido a la incidencia en ellos de una onda plana, vamos
a obtener la formulación para la admitancia del array de la figura 3.2, a fin de obtener
una expresión de la impedancia del mismo en función de la frecuencia y de los ángulos de
incidencia de la onda plana, θ y ϕ.

Para obtener la expresión de la admitancia de entrada del array, vamos a seguir el
método utilizado en [41], donde se obtiene la impedancia de un slot, alimentado por un
∆-gap, integrando el voltaje generado en el slot, a lo largo de su eje. Nuevamente vamos
a trabajar con el caso dual, por lo que obtendremos la admitancia de nuestro array de
dipolos integrando la componente longitudinal de la corriente, calculada en el apartado
anterior, en los ĺımites de la misma.

Yin =
1

w

∫ +∞

−∞
i0 (x) dx (3.43)

Sustituyendo 3.41 en la expresión anterior

Yin =
−dy
w

∫ +∞

−∞

e−jkx0x∑+∞
my=−∞G (kx0 , kym) J0

(
1
2
wkym

) dx

Yin =
−dy
w

1∑+∞
my=−∞G (kx0 , kym) J0

(
1
2
wkym

) (3.44)

Invirtiendo la expresión de la admitancia, obtenemos la impedancia del array que
estamos buscando

Zin =
1

Yin
(3.45)

De esta forma hemos obtenido un modelo anaĺıtico de la impedancia del array. Depen-
diendo de la estratificación en la que se encuentre dicho array, la función de Green de la
que depende el modelo, irá variando. De manera que se puede particularizar la expresión
3.44 para cada caso concreto.

3.4. Función de Green en medios estratificados

Para poder obtener la impedancia de un array periódico con la expresión obtenida
(3.44, 3.45), necesitamos conocer la función de Green correspondiente al medio estratifi-
cado en el que se encuentre situado. Por ello se va a describir cómo calcularla siguiendo
el procedimiento explicado en [42].
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La función de Green en medios estratificados se puede calcular utilizando la solución
equivalente en ĺıneas de transmisión. Para ello se considerarán fuentes que pueden ser
tanto eléctricas como magnéticas y estar orientadas a lo largo de x o y, considerando que
la estratificación del medio se produce a lo largo del eje z.

La función de Green necesaria es diferente dependiendo del tipo de fuente que consi-
deremos (eléctrica o magnética) y del tipo de campo observado (eléctrico o magnético).

La expresión general de la función de Green en el dominio espectral es

gfc (x, y, z;x′, y′, z′) =
1

(2π)2

∫ +∞

−∞

∫ +∞

−∞
Gfc(kx, ky, z, z

′)e−jkx(x−x′)e−jky(y−y′)dkxdky

(3.46)
donde c puede ser m o j en el caso de una fuente magnética o eléctrica respectivamente,
f representa la componente del campo que puede ser también eléctrico (e) o magnético
(h), y Gfc la transformada espectral de gfc.

En nuestro caso queremos obtener la expresión de la función de Green para un campo
eléctrico E en el punto (x, y, z ) radiado por una fuente eléctrica j situada en (x’, y’, z’ ).

E (x, y, z) =

∫∫
gej (x, y, z;x′, y′, z′) j(x′, y′, z′)dx′dy′ (3.47)

donde
E = [Ex Ey Ez] (3.48)

j = [jx jy ]T (3.49)

Gej (kx, ky, z, z
′) =

 Gxx(kx, ky, z, z
′) Gxy(kx, ky, z, z

′)
Gyx(kx, ky, z, z

′) Gyy(kx, ky, z, z
′)

Gzx(kx, ky, z, z
′) Gzy(kx, ky, z, z

′)

 (3.50)

Por simplicidad se utilizará la variable kρ
2 = kx

2 + ky
2

Gej (kρ, z, z
′) = (3.51)

−1
kρ

2

(
jVTM(kρ, z, z

′)kx
2+jVTE(kρ, z, z

′)ky
2
) kxky

kρ
2 (jVTE(kρ, z, z

′)−jVTM(kρ, z, z
′))

kxky
kρ

2 (jVTE(kρ, z, z
′)−jVTM(kρ, z, z

′)) −1
kρ

2

(
jVTE(kρ, z, z

′)kx
2+jVTM(kρ, z, z

′)ky
2
)

kx
kzi

ZTMi
jITM(kρ, z, z

′) ky
kzi

ZTMi
jITM(kρ, z, z

′)


El término de la función de Green que nos interesa es el que corresponde al campo

eléctrico orientado según el eje x generado por una fuente eléctrica orientada también
según x, es decir Gxx(kρ, z, z

′) en el plano del array, z = z′ = 0.

Las corrientes y voltajes implicados en la función de Green son la solución de la
ĺınea de transmisión que representa la estratificación en z. En este caso, los generadores
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considerados son generadores de corriente unitarios paralelos ya que la estructura con la
que estamos trabajando está formada por dipolos [42]. El modelo equivalente en ĺıneas de
transmisión, de un medio estratificado cualquiera, se puede simplificar como el generador
de corriente y dos impedancias en paralelo como muestra la figura 3.4, donde ZUp y
ZDown, representan la impedancia equivalente a la estratificación existente en z<0 y z>0
respectivamente.

Figura 3.4: Modelo equivalente en ĺıneas de transmisión (arriba) de un medio estratificado
cualquiera, y su simplificación (abajo)

De forma que, la tensión que nos interesa es la existente en el punto z = z′ = 0, es
decir, donde se sitúa el array. Por simplicidad en las expresiones denominaremos Z1 a
la impedancia equivalente a la estratificación para z > 0, ZUp, y Z2 a la equivalente en
z < 0, ZDown. De forma que el voltaje en el plano z = 0 se puede expresar como

jV TM/TE (kρ, 0, 0) = IgZinTM/TE ZinTM/TE = Z1TM/TE||Z2TM/TE (3.52)

Como vamos a considerar generadores de corriente unitarios Ig = 1, resulta

jV TM/TE (kρ, 0, 0) = Z1TM/TE||Z2TM/TE (3.53)

Las impedancias caracteŕısticas de las ĺıneas de transmisión equivalentes a las distintas
capas de la estratificación toman la forma

Z0iTM = ζi
kzi
ki

; Z0iTE = ζi
ki
kzi

(3.54)

siendo

ζi =
ζ0√
εri

(3.55)
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y

kzi =
√
ki

2 − kρ2 ; ki = k0

√
εri (3.56)

por lo que las impedancias caracteŕısticas, 3.54 se pueden expresar también como

Z0iTM = ζ0
kzi
εrik0

; Z0iTE = ζ0
k0

kzi
(3.57)

Una vez descrito el procedimiento general para el cálculo de la función de Green en
un medio estratificado cualquiera, vamos a particularizar la solución para dos medios
concretos. El primero consta de dos capas de dieléctrico (con permitividades relativas εr1
y εr2), una a cada lado del plano del array, y el segundo además, incluirá un plano metálico
situado a una distancia h por debajo del array, de forma que actúe como reflector trasero
aumentando la eficiencia de absorción.

3.4.1. Array situado entre dos medios dieléctricos homogéneos

La estratificación en la que se encuentra situado el array en este caso consta de dos
capas de dieléctrico homogéneo situadas en z > 0 y z < 0, con permitividades relativas
εr1 y εr2 respectivamente, como muestra la figura 3.5

Figura 3.5: Array situado entre dos medios dieléctricos homogéneos (a la izquierda), y su
modelo equivalente en ĺıneas de transmisión (a la derecha)

Para este caso concreto

Z1 = Z01 ; Z2 = Z02 ⇒ Zin = Z1||Z2 =
Z01Z02

Z01 + Z02

jV TM/TE (kρ, 0, 0) = ZinTM/TE =
Z01TM/TE Z02TM/TE

Z01TM/TE + Z02TM/TE
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1. Modo TM:

jVTM(kρ, 0, 0) = ZinTM =
Z01TMZ02TM

Z01TM + Z02TM

=

=
ζ0

kz1
εr1k0

ζ0
kz2
εr2k0

ζ0
kz1
εr1k0

+ ζ0
kz2
εr2k0

=
ζ0

k0

kz1kz2
kz1εr2+kz2εr1

2. Modo TE:

jVTE(kρ, 0, 0) = ZinTE =
Z01TEZ02TE

Z01TE + Z01TE

=

=
ζ0

k0

kz1
ζ0

k0

kz2

ζ0
k0

kz1
+ ζ0

k0

kz2

= ζ0
k0

kz1 + kz2

La función de Green queda de la siguiente manera

Gxx (kρ, 0, 0) =
−1

kρ
2

(
jVTM(kρ, 0, 0)kx

2 + jVTE(kρ, 0, 0)ky
2
)

=

=
−1

kρ
2

(
ζ0

k0

kz1kz2
kz1εr2+kz2εr1

kx
2 + ζ0

k0

kz1 + kz2
ky

2

)
=

=
−1

kρ
2

ζ0

k0

(
kz1kz2 (kz1 + kz2) kx

2 + k0
2ky

2 (kz1εr2+kz2εr1)

(kz1εr2+kz2εr1) (kz1 + kz2)

)

Tras varias simplificaciones aritméticas

Gxx (kρ, 0, 0) =
−ζ0

k0

(
k0

2

kz1 + kz2
− kx

2

kz1εr2+kz2εr1

)
(3.58)

Una vez obtenida la función de Green para este caso concreto, podemos particularizar
la ecuación 3.44, derivada en el apartado anterior para la admitancia

Yin =
k0dy
ζ0w

1∑+∞
my=−∞

(
k0

2

kz1+kz2
− kx0

2

kz1εr2+kz2εr1

)
J0

(
1
2
wkym

) (3.59)

3.4.2. Array situado entre dos medios dieléctricos homogéneos
con plano metálico

La estratificación en la que se va a encontrar situado el array en este caso va a ser
la misma que en el anterior, pero con un reflector metálico trasero. Esto es, en el lado
z > 0 sigue existiendo un dieléctrico homogéneo con permitividad εr1, pero en z < 0
tenemos, además del dieléctrico, εr2, un conductor metálico situado a una determinada
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distancia, h, que se elegirá de forma que maximice la absorción para un valor de frecuencia
determinado.

El modelo equivalente en ĺıneas de transmisión para este caso se representa en la figura
3.6.

Figura 3.6: Array situado entre dos medios dieléctricos homogéneos con plano metálico
trasero (a la izquierda), y su modelo equivalente en ĺıneas de transmisión (a la derecha)

Z1 = Z01 ; Z2 = Z02j tan (kz2h) ⇒ Zin = Z1||Z2 =
Z01 Z02j tan (kz2h)

Z01 + Z02j tan (kz2h)

jVTM/TE (kρ, 0, 0) = ZinTM/TE =
Z01TM/TE Z02TM/TEj tan (kz2h)

Z01oTM/TE + Z02TM/TEj tan (kz2h)

Una vez especificadas las impedancias para este caso concreto, desarrollamos las ex-
presiones de las tensiones de los modos TM y TE.

1. Modo TM:

jVTM (kρ, 0, 0) = Zin =
Z01TMZ02TMj tan (kz2h)

Z01TM + Z02TMj tan (kz2h)
=

=
ζ0

kz1
εr1k0

ζ0
kz2
εr2k0

j tan (kz2h)

ζ0
kz1
εr1k0

+ ζ0
kz2
εr2k0

jtan (kz2h)
=

=
ζ0

kz1kz2
k0εr1εr2

jtan (kz2h)
kz1
εr1

+ kz2
εr2
j tan (kz2h)

=

=
ζ0

k0

kz1kz2jtan (kz2h)

kz1εr2 + kz2εr1j tan (kz2h)
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2. Modo TE:

jVTE(kρ, 0, 0) = Zin =
Z02TEZ01TEj tan (kz2h)

Z01TE + Z02TEj tan (kz2h)

=
ζ0

k0

kz1kz2
jtan (kz2h)

1
kz1

+ 1
kz2
jtan (kz2h)

= ζ0k0
jtan (kz2h)

kz2 + kz1jtan (kz2h)

La función de Green queda de la siguiente manera

Gxx (kρ, 0, 0) =
−1

kρ
2

(
jVTM (kρ, 0, 0)kx

2 + jVTE (kρ, 0, 0)ky
2
)

=

=
−1

kρ
2

(
ζ0

k0

kz1kz2jtan (kz2h)

kz1εr2 + kz2εr1j tan (kz2h)
kx

2 + ζ0k0
jtan (kz2h)

kz2 + kz1jtan (kz2h)
ky

2

)
=

=
−1

kρ
2

ζ0

k0

j tan (kz2h)

(
kz1kz2kx

2

kz1εr2+kz2εr1j tan (kz2h)
+

k0
2ky

2

kz2+kz1jtan (kz2h)

)

Tras realizar varias simplificaciones aritméticas

Gxx (kρ, 0, 0) = (3.60)

=
−ζ0 jtan (kz2h)

k0

(
k0

2

kz2 + kz1jtan (kz2h)
− kx

2

kz1εr2 + kz2εr1jtan (kz2h)

)
Una vez obtenida la función de Green para este caso concreto, podemos particularizar

la ecuación derivada en el apartado anterior para la admitancia, y, por consiguiente, para
la impedancia del array.

Yin =
k0 dy

ζ0 jtan (kz2h) w

1∑+∞
my=−∞

(
k0

2

kz2+kz1jtan(kz2h)
− kx0

2

kz1εr2+kz2εr1jtan(kz2h)

)
J0

(
1
2
wkym

)
(3.61)

Hemos obtenido, por lo tanto, un modelo anaĺıtico de la impedancia de un array de
dipolos periódico en una cierta estratificación. Además, se ha particularizado la solución
para dos casos concretos de dicha estratificación. En el siguiente caṕıtulo, se realiza una
comprobación del modelo obtenido, para demostrar que los resultados son válidos y se
pueden, por tanto, extrapolar a cualquier medio multicapa o estratificado, sin más que
obtener la función de Green correspondiente.



Caṕıtulo 4

Validación del modelo anaĺıtico de la
impedancia

Una vez se ha obtenido el modelo anaĺıtico de la impedancia del array de dipolos pe-
riódico, para cualquier estratificación en la que se encuentre situado, vamos a demostrar
su validez. Para ello se van a comparar primero los resultados obtenidos anaĺıticamente
con el modelo equivalente en ĺıneas de transmisión, asumiendo la aproximación de bajas
frecuencias. Posteriormente, también se va a validar el modelo en un caso general, compa-
rando esta vez los resultados obtenidos con simulaciones realizadas mediante CST. Como
la formulación desarrollada se ha obtenido para dos casos muy generales, dos medios
dieléctricos con y sin plano metálico trasero, necesitaremos concretar estos casos para
unos determinados valores de εr1 y εr2, puesto que las simulaciones con CST hay que
realizarlas con materiales espećıficos.

A lo largo de este caṕıtulo y posteriores, se va a hablar de la eficiencia de absorción. Los
detectores KID, como ya se ha explicado anteriormente, absorben la radiación a través
de un medio inductivo formado por elementos concentrados. Estos elementos estarán
fabricados con materiales conductores con una cierta resistencia, que se podrá elegir con
ayuda del modelo anaĺıtico desarrollado. Es importante conocer y estudiar el porcentaje
de la potencia incidente que es absorbida por el dispositivo, puesto que esto constituye
la esencia de su funcionamiento y su utilidad. Al hablar de la eficiencia de absorción nos
referimos precisamente a este porcentaje. Para calcular dicha absorción, hay que tener en
cuenta que tenemos una red disipativa, por tanto podemos calcularla teniendo en cuenta
las pérdidas óhmicas. Para las redes disipativas se cumple que, [44]

N∑
k=1

skis
∗
ki =

N∑
k=1

|ski|2 6= 1 (4.1)

para cada puerto i, donde N es el número de puertos de la red. Por lo tanto se puede

27



28

definir la eficiencia de absorción como

ηa = 1−
N∑
k=1

|ski|2 (4.2)

En los apartados que siguen se utilizará esta definición, adaptándola a la red concreta
que se esté considerando.

4.1. Aproximación de bajas frecuencias. Incidencia

normal

La fórmula de la impedancia obtenida se puede reducir a una forma más compacta en
el régimen de bajas frecuencias. En este supuesto, se cumple que el periodo del array es
mucho menor que la longitud de onda, dy << λ0.

El término dominante del sumatorio de la expresión 3.44 en régimen de bajas frecuen-
cias, es el asociado al modo de Floquet fundamental, my = 0. De esta forma tendremos
una impedancia real que se puede comparar con el resultado obtenido al resolver la ĺınea
de transmisión equivalente a la estratificación.

En el modelo equivalente realizado mediante ĺıneas de transmisión, el array está re-
presentado por la impedancia real R, cuyo valor es el que queremos calcular y compararlo
con el obtenido anaĺıticamente.

Estamos suponiendo incidencia normal por lo que

θ = 0

{
kx0 = k0senθcosϕ = 0
ky0 = k0senθsenϕ = 0

(4.3)

Además, hay que tener en cuenta que

my = 0 ⇒ kym = ky0 −
2πmy

dy
= 0 (4.4)

4.1.1. Array situado entre dos medios dieléctricos homogéneos

La situación en este caso es la misma que la mostrada en la figura 3.5. Para maximizar
la absorción es necesario conocer los parámetros S en función de la resistencia R. Para
ello obtenemos los parámetros de dispersión haciendo un estudio de las ondas de potencia,
mostradas en la figura 4.1.

Concretamos la expresión 4.2 para este caso. El número de puertos de la red es N = 2,
por lo que la eficiencia de absorción para esta estructura será

ηa = 1− |s11|2 − |s21|2 (4.5)
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Figura 4.1: Ondas de potencia del modelo en ĺıneas de transmisión del array situado entre
dos dieléctricos

s11 =
b1

a1

∣∣∣∣
a2=0

s21 =
b2

a1

∣∣∣∣
a2=0

(4.6)

donde ai y bi son las ondas de potencia incidente y reflejada en el puerto i.

bi =
Vi − IiZoi

2
√
Zoi

ai =
Vi + IiZoi

2
√
Zoi

(4.7)

En las expresiones anteriores Vi, Ii y Zoi representan la tensión, la corriente y la
impedancia caracteŕıstica asociadas al puerto i.

s11 =
V1 − I1Z01

V1 + I1Z01

=
I1 (R ‖ Z02)− I1Z01

I1 (R ‖ Z02) + I1Z01

=
RZ02

R+Z02
− Z01

RZ02

R+Z02
+ Z01

=⇒ s11 =
R (Z02 − Z01)− Z01Z02

R (Z02 + Z01) + Z01Z02

(4.8)

s21 =
V2 − I2Z02

V1 + I1Z01

√
Z01

Z02

=
−2I2Z02

I1(R ‖ Z02) + I1Z01

√
Z01

Z02

=
2(R ‖ Z02)

(R ‖ Z02) + Z01

√
Z01

Z02

=⇒ s21 =
2RZ02

R (Z02 + Z01) + Z01Z02

√
Z01

Z02

(4.9)

4.1.1.1. Array situado en el vaćıo

En el primer caso que se va a validar, para la aproximación en bajas frecuencias, el
array se sitúa en medio de dos dieléctricos iguales y homogéneos, concretamente en el
vaćıo.
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Para el vaćıo

εr1 = εr2 = 1

Z01 = Z02 = Z0

En este caso, los parámetros S calculados, 4.8 y 4.9, toman la forma

s11 =
−Z0

2R + Z0

s21 =
2R

2R + Z0

(4.10)

Obtenemos el valor de la resistencia R que maximiza la absorción, obteniendo la
expresión de ηa al sustituir las expresiones 4.10 en la ecuación 4.5

∂ηa
∂R

= 0 ⇒ R =
Z0

2
(4.11)

Si se representa la variación de la eficiencia de absorción en función de la resistencia
del array, gráfica de la figura 4.2, puede verse que, efectivamente, el máximo se da para
el valor obtenido considerando que la impedancia caracteŕıstica en espacio libre es Z0 =√

ε0
µ0
≈ 377 Ω, R = Z0

2
= 188,5 Ω.

Figura 4.2: Evolución de la eficiencia de absorción en función de la resistencia R, para el
array en el vaćıo

Con este valor de la resistencia, la eficiencia que se obtiene es
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ηa

(
R =

Z0

2

)
= 1− s11

(
R =

Z0

2

)2

− s21

(
R =

Z0

2

)2

= 1−
(

1

2

)2

−
(

1

2

)2

= 0,5

ηa

(
R =

Z0

2

)
= 50 %

como se puede observar también en la gráfica de la figura 4.2.

La resistencia obtenida es la correspondiente a una lámina infinita. En realidad estamos
considerando un array, por lo que tenemos que normalizar el resultado obtenido con
respecto a las dimensiones del mismo, su periodo, dy, y la anchura de los dipolos, w.

R =
Z0

2

w

dy
(4.12)

Una vez obtenido este resultado, vamos a comprobar que con la ecuación 3.59, el valor
de la resistencia obtenida es el mismo.

Sustituyendo en la ecuación 3.59 el valor concreto de la permitividad del vaćıo y
concretando para la aproximación de bajas frecuencias e incidencia normal, tenemos que

kρ
2 = kx0

2 + kym
2 = 0

k1 = k0

√
εr1 = k0 ⇒ kz1 =

√
k1

2 − kρ2 = k0

k2 = k0

√
εr2 = k0 ⇒ kz2 =

√
k2

2 − kρ2 = k0

con lo cual

Yin0 =
2dy
ζ0w

1

J0 (0)
=

2

ζ0

dy
w

⇒ Rin0 =
1

Yin0

=
ζ0

2

w

dy

Como se ve, se obtiene el mismo valor ya que en el vaćıo Z0 = ζ0√
εr0

= ζ0.

4.1.1.2. Array situado entre silicio y el vaćıo

En este otro caso, se va a considerar que en z > 0 el dieléctrico existente es silicio, y
en z < 0 seguimos teniendo vaćıo.

En esta nueva situación, los parámetros que definen la eficiencia de absorción toman
los siguientes valores

εr1 = 11,9
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εr2 = 1

Z01 =
Z0√
εr1

Z02 =
Z0√
εr2

= Z0

En este caso, los parámetros S calculados, 4.8 y 4.9, son distintos al caso anterior.

s11 =
R
(
Z0 − Z0√

εr1

)
− Z0√

εr1
Z0

R
(
Z0 + Z0√

εr1

)
+ Z0√

εr1
Z0

s21 =
2RZ0

R
(
Z0 + Z0√

εr1

)
+ Z0√

εr1
Z0

√
1
√
εr1

(4.13)

Obtenemos el valor de la resistencia R que maximiza la absorción, obteniendo la
expresión de ηa al sustituir las expresiones 4.13 en la ecuación 4.5

∂ηa
∂R

= 0 ⇒ R =
Z0

1 +
√
εr1

(4.14)

Si se representa la variación de la eficiencia de absorción en función de la resistencia,
gráfica de la figura 4.3, puede verse que, efectivamente, el máximo se da para el valor
obtenido, R = Z0

1+
√
εr1

= 84,7 Ω.

Con este valor de la resistencia, la eficiencia que se obtiene es

ηa

(
R =

Z0

1 +
√
εr1

)
= 1− s11

(
R =

Z0

1 +
√
εr1

)2

− s21

(
R =

Z0

1 +
√
εr1

)2

=

= 1− (0,224)2 − (0,417)2 = 0,776

ηa

(
Z =

Z0

1 +
√
εr1

)
= 77,6 %

como se puede observar también en la gráfica de la figura 4.3.

Si normalizamos respecto a la relación entre el periodo del array y la anchura del
dipolo

R =
Z0

1 +
√
εr1

w

dy
(4.15)

De nuevo comprobamos que este resultado coincide con el obtenido mediante el modelo
anaĺıtico.
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Figura 4.3: Evolución de la eficiencia de absorción en función de la resistencia R, para el
array situado entre silicio y el vaćıo

Sustituyendo en la ecuación 3.59 el valor concreto de la permitividad del silicio y
el vaćıo y concretando para la aproximación de bajas frecuencias e incidencia normal,
tenemos que

kρ
2 = kx0

2 + kym
2 = 0

k1 = k0

√
εr1 ⇒ kz1 =

√
k1

2 − kρ2 = k0

√
εr1

k2 = k0

√
εr2 = k0 ⇒ kz2 =

√
k2

2 − kρ2 = k0

con lo cual

Yin0 =
dy
ζ0w

1
1

1+
√
εr1
J0 (0)

=
1 +
√
εr1

ζ0

dy
w

⇒ Rin0 =
1

Yin0

=
ζ0

1 +
√
εr1

w

dy

De forma que se obtiene de nuevo los mismos resultados para el valor de la impedancia
del array.

Queda validado, por tanto, el modelo anaĺıtico desarrollado para el caso de esta estra-
tificación concreta, dos dieléctricos cualesquiera sin reflector trasero, para la aproximación
de bajas frecuencias.
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4.1.2. Array situado entre dos medios dieléctricos homogéneos
con plano metálico

De nuevo necesitamos conocer los parámetros S de la ĺınea de transmisión para poder
maximizar la absorción. En este caso, tenemos una ĺınea con un sólo puerto, N = 1,
figura 4.4, por lo que la expresión de la eficiencia de absorción, ecuación 4.2, solamente
va a depender del parámetro de reflexión asociado a dicho puerto.

ηa = 1− |s11|2 (4.16)

Figura 4.4: Ondas de potencia del modelo en ĺıneas de transmisión del array situado entre
dos dieléctricos con plano reflector trasero

En este caso

s11 =
b1

a1

(4.17)

donde b1 y a1 tienen la forma 4.7

s11 =
V1 − I1Z01

V1 + I1Z01

=
I1Zi − I1Z01

I1R + I1Z01

=
Zi − Z01

Zi + Z01

Como se ve en la figura 4.4, la impedancia Zi es el paralelo de la resistencia R y la
impedancia del tramo de ĺınea correspondiente a Z02 terminado con un cortocircuito, que
representa el plano metálico en la estratificación.

Zi = R ‖ Z02 jtan (k0h) (4.18)

Por lo tanto tenemos que

s11 =
R ‖ Z02 jtan (k0h) − Z01

R ‖ Z02 jtan (k0h) + Z01

(4.19)
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4.1.2.1. Array situado en el vaćıo con plano metálico

De nuevo se va a validar para la aproximación en bajas frecuencias la situación de un
array situado en el vaćıo, pero con un plano metálico a una distancia h de z = 0.

Las permitividades y las impedancias caracteŕısticas son

εr1 = εr2 = 1

Z01 = Z02 = Z0

Para terminar de definir completamente la estratificación, es necesario darle un valor
a h, que es a la distancia a la que se sitúa el plano metálico reflector. Elegimos el valor

h =
λ2

4
=

λ0

4
√
εr2

=
λ0

4

para que la eficiencia de absorción sea máxima para la frecuencia f0 = 1,125THz, que es
el valor intermedio de la banda.

Por lo tanto, las ecuación 4.19 queda como sigue

s11 =
R ‖ Z02 jtan (k0h) − Z01

R ‖ Z02 jtan (k0h) + Z01

=
R ‖ Z0 jtan

(
2π
λ0

λ0

4

)
− Z0

R ‖ Z0 jtan
(

2π
λ0

λ0

4

)
+ Z0

s11 =
R− Z0

R + Z0

(4.20)

Como se puede ver, el valor de R que maximiza la absorción es

R = Z0 (4.21)

Si se representa la variación de la eficiencia de absorción en función de la resistencia,
puede verse que, efectivamente, el máximo se da para el valor obtenido, R = Z0 = 377 Ω.
La figura 4.5 representa esta variación.

Con este valor de la resistencia, la eficiencia que se obtiene es

ηa (R = Z0) = 1− s11 (R = Z0)2 = 1− 0 = 1 ⇒ ηa (R = Z0) = 100 %

Si normalizamos respecto a las dimensiones del dipolo

R = Z0
w

dy
(4.22)

A continuación, se calcula de nuevo la impedancia óptima pero utilizando la expresión
obtenida mediante el desarrollo anaĺıtico, ecuación 3.61.
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Figura 4.5: Evolución de la eficiencia de absorción en función de la resistencia R, para el
array en vaćıo con plano metálico trasero

Sustituyendo en la ecuación 3.61 el valor concreto de la permitividad del vaćıo y de la
distancia del dipolo al reflector, h, y concretando para la aproximación de bajas frecuencias
e incidencia normal, tenemos que

kρ
2 = kx0

2 + kym
2 = 0

k1 = k0

√
εr1 = k0 ⇒ kz1 =

√
k1

2 − kρ2 = k0

k2 = k0

√
εr2 = k0 ⇒ kz2 =

√
k2

2 − kρ2 = k0

Con lo cual

Yin0 =
dy
ζ0w

1

J0 (0)
=

dy
ζ0w

=⇒ Rin0 =
1

Yin0

= ζ0
w

dy

Nuevamente el valor del modelo anaĺıtico coincide con el modelo de ĺıneas de transmi-
sión.

4.2. Caso general

En la sección anterior, se ha demostrado la validez del modelo anaĺıtico desarrollado
para la impedancia de la estructura en el caso de bajas frecuencias. Ahora vamos a con-
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siderar el caso general de forma que en el sumatorio de la expresión 3.44 ya no sólo va a
existir el modo fundamental asociado a my = 0, sino que se tendrá en cuenta un número
determinado de términos.

Para realizar este análisis se va a utilizar CST. Se optimizará la impedancia del array
en situaciones concretas de estratificación, igual que en el caso de bajas frecuencias, para
distintos valores del periodo del array. En la estructura de CST, figura 4.6, el dipolo lo
representaremos por medio de una superficie óhmica cuya impedancia, Zin = Re{Zin} +
jIm{Zin}, vamos a optimizar con el objetivo de maximizar la eficiencia de absorción. Las
dimensiones de dicha superficie óhmica serán las mismas que las del dipolo, w y dx, y
el periodo del array será dy. Los valores de estos parámetros van a ser, concretamente,
w ≈ λ0

50
= 5µm, dx ≈ λ0

8
= 30µm y dy tendrá tres valores que son λ0

4
, λ0

8
y λ0

16
. Cabe

destacar que el valor de dx realmente es irrelevante ya que la estructura que vamos a
simular es periódica tanto en x como en y, por lo que en la dirección del eje x la superficie
óhmica será una superficie continua e infinitamente larga sea cual sea el valor de dx.

Figura 4.6: Estructuras de CST para los dos casos estudiados, dos dieléctricos homogéneos
con y sin plano metálico (derecha e izquierda respectivamente)

Para simular el array infinito en CST, se ha utilizado la condición de contorno unit
cell. Esta condición permite simular que la celda unitaria se repite de forma periódica
hasta el infinito. Por ello se ha impuesto dicha condición para los lados xmin, xmax, ymin, e
ymax, ya que el array que pretendemos simular es periódico en x e y. En la parte izquierda
de la figura 4.7, vemos la estructura simple diseñada en CST antes de que se aplique
la condición de contorno unit cell en alguno de sus lados. Tan pronto como se establece
dicha opción para alguna de sus condiciones de contorno, la estructura básica (la celda
única) pasa a repetirse de forma periódica hacia los lados en los que se haya establecido
la condición, como se puede ver en la parte derecha de la figura 4.7.

Cuando las condiciones de contorno de celda única se combinan con fronteras abiertas,
como es nuestro caso, en zmin y/o zmax, la frontera abierta se realiza mediante un puerto
de tipo Floquet. Esto permite, entre otras cosas, excitar ondas planas que es lo que esta-
mos buscando. La onda plana corresponde a los modos de Floquet TE(0,0) y TM(0,0).
Los modos de Floquet TE corresponden a la situación en la que el campo eléctrico es
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Figura 4.7: Estructura de CST de la celda única, a la izquierda. A la derecha se muestra
la estructura que simula un array periódico en CST

transversal con respecto al plano del puerto, mientras que en los modos TM es el campo
magnético el que es transversal a dicho plano.

Primero se va a realizar un análisis de las estructuras en el caso de que la onda plana
incida de forma normal, y después se considerará que la onda llega con un cierto ángulo,
determinado por θ y ϕ.

4.2.1. Incidencia normal

Para obtener la impedancia óptima que buscamos, vamos a realizar una serie de simu-
laciones con CST. Estas simulaciones consistirán en un barrido de parámetros de forma
que encontremos, tanto para la parte real de la impedancia como para la parte imaginaria,
el valor que maximiza la absorción, considerando la frecuencia central de la banda de tra-
bajo, f0 = 1,125THz. Posteriormente se comprobará que, mediante el modelo anaĺıtico
desarrollado, el valor obtenido es el mismo. De esta forma quedará validado el modelo
para esta situación concreta.

Las condiciones de contorno de nuestra estructura en CST para los ejes x e y, serán
unit cell como ya se ha explicado. Como estamos considerando incidencia normal, θ = 0
y φ = 0.

4.2.1.1. Array situado entre dos dieléctricos homogéneos

Las gráficas de la figura 4.8 muestran el barrido de parámetros realizado para la
parte real de la impedancia, a la izquierda, y para la parte imaginaria, a la derecha,
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para tres valores distintos del periodo del array, y para dos estratificaciones concretas, el
array situado en el vaćıo, arriba, y entre silicio y el vaćıo, abajo. Los puntos señalados
corresponden a la impedancia óptima, que es, como se puede ver, la que maximiza la
eficiencia de absorción.

Por otro lado, vamos a obtener de forma anaĺıtica, mediante la expresión derivada
en anteriores apartados, los valores de la impedancia óptima para diferentes periodos del
array y para diferente número de términos en el sumatorio en modos de Floquet.

Teniendo en cuenta que estamos suponiendo incidencia normal, expresiones 4.3 , la
ecuación 3.59 queda

Yin =
2dy
ζ0w

1∑+∞
my=−∞

k0√
k0

2−kym2
J0

(
1
2
wkym

) (4.23)

para el caso del array situado en el vaćıo, y

Yin =
dy
ζ0w

1∑+∞
my=−∞

(
k0

kz1+kz2

)
J0

(
1
2
wkym

) (4.24)

para el caso del array situado entre silicio y el vaćıo.

Figura 4.8: Proceso de optimización de la parte real de la impedancia (a la izquierda),
y de la parte imaginaria (a la derecha), para el array situado en el vaćıo, εr1 = εr2 = 1,
(arriba) y entre silicio y el vaćıo, εr1 = 11,9 y εr2 = 1, (abajo), para w = 5µm
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Tabla 4.1: Impedancias óptimas del array, obtenidas de forma anaĺıtica y mediante CST,
situado en el vaćıo

Periodo, dy Ĺımites del sumatorio,
my

Zin Anaĺıtica (Ω)
(eq 4.23)

Zin CST (Ω)

λ0

4
0 14.28 14 – 16j

[-10, 10] 14.28 – 16.42j

[-100, 100] 14.28 – 15.27j

[-1000, 1000] 14.28 – 15.31j
λ0

8
0 31.42 31.5 – 10j

[-10, 10] 31.42 – 9.16j

[-100, 100] 31.42 – 9.58j

[-1000, 1000] 31.42 – 9.56j
λ0

16
0 56.78 56.5 – 6j

[-10, 10] 56.78 – 5.51j

[-100, 100] 56.78 – 5.43 j

[-1000, 1000] 56.78 – 5.43j

Tabla 4.2: Impedancias óptimas del array, obtenidas de forma anaĺıtica y mediante CST,
situado entre silicio y el vaćıo

Periodo, dy Ĺımites del sumatorio,
my

Zin Anaĺıtica (Ω)
(eq 4.24)

Zin CST (Ω)

λ0

4
0 6.36 6.5 – 18.5j
[-10, 10] 6.36 – 18.96j
[-100, 100] 6.36 – 17.82j
[-1000, 1000] 6.36 – 17.86j

λ0

8
0 14.12 14 – 10j
[-10, 10] 14.12 – 9.44j
[-100, 100] 14.12 – 9.85j
[-1000, 1000] 14.12 – 9.84j

λ0

16
0 25.52 25.5 – 5.5j
[-10, 10] 25.52 – 5.57j
[-100, 100] 25.52 – 5.50j
[-1000, 1000] 25.52 – 5.50j

En las tablas 4.1 y 4.2 se muestran los valores de la impedancia obtenidos anaĺıticamen-
te para los tres periodos del array considerados y para diferentes términos del sumatorio,
my. Se muestran también los resultados obtenidos por medio de la simulación, con el
objetivo de poder comparar ambos métodos.

A medida que se aumenta el número de términos del sumatorio, el valor de la parte
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imaginaria de la impedancia anaĺıtica se estabiliza.

Los resultados obtenidos por ambos métodos son muy parecidos en ambas situaciones,
por lo que podemos decir que el método anaĺıtico funciona correctamente para el caso en
que el array se sitúe entre dos dieléctricos homogéneos sin reflector trasero.

4.2.1.2. Array situado entre dos dieléctricos homogéneos con plano metálico

Las gráficas de la figura 4.9 muestran el barrido de parámetros realizado para la
parte real de la impedancia, a la izquierda, y para la parte imaginaria, a la derecha,
para tres valores distintos del periodo del array, y para la estratificación considerada, el
array situado en el vaćıo con el reflector trasero. Los puntos señalados corresponden a la
impedancia óptima, que es, como se puede ver, la que maximiza la eficiencia de absorción.

Figura 4.9: Proceso de optimización de la parte real de la impedancia (a la izquierda), y
de la parte imaginaria (a la derecha), para el array situado en el vaćıo, εr1 = εr2 = 1 con
plano metálico, para w = 5µm

Teniendo en cuenta que estamos suponiendo incidencia normal, expresiones 4.3 , la
ecuación 3.61 queda

Yin =
dy
ζ0w

1∑+∞
my=−∞

k0√
k0

2−kym2

jtan(kz0h)
jtan(kz0h) +1

J0

(
1
2
wkym

) (4.25)

En la tabla 4.3 se muestran los valores de la impedancia obtenidos anaĺıticamente para
los tres periodos del array considerados y para diferentes términos del sumatorio, my. Se
muestran también los resultados obtenidos por medio de la simulación, con el objetivo de
poder comparar ambos métodos.

Como se puede observar en los tres casos, el modelo anaĺıtico queda validado ya que
los resultados de las impedancias, obtenidas por ambos procedimientos, coinciden. Con
este modelo, se puede saber, sin necesidad de utilizar CST, cuál es la impedancia que
optimiza la eficiencia y cómo de significativa es su parte imaginaria. Cabe destacar que
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Tabla 4.3: Impedancias óptimas del array obtenidas de forma anaĺıtica y mediante CST,
para el array situado en el vaćıo con reflector trasero

Periodo, dy Ĺımites del sumatorio,
my

Zin Anaĺıtica (Ω)
(eq 4.25)

Zin CST (Ω)

λ0

4
0 28.27 28 – 15.9j

[-10, 10] 28.5 – 16.5j

[-100, 100] 28.5 – 15.36j

[-1000, 1000] 28.5 – 15.39j
λ0

8
0 62.8 63 – 9.5j

[-10, 10] 62.8 – 9.16j

[-100, 100] 62.8 – 9.57j

[-1000, 1000] 62.8 – 9.57j
λ0

16
0 113 113.5 – 5.5j

[-10, 10] 113 – 5.54j

[-100, 100] 113 – 5.46j

[-1000, 1000] 113 – 5.46j

el valor la parte imaginaria de la impedancia se hace más significativa cuanto mayor es el
periodo del array. Se demuestra también, en los tres casos, la influencia en el valor final
de la impedancia del número de modos de Floquet que se tienen en cuenta, my. A medida
que aumenta este número, la impedancia va convergiendo a un valor. Es por eso que, a
partir de ahora, se considerarán my = [−1000, 1000] modos, ya que en este punto parece
que Zin ha alcanzado ya dicho valor de convergencia, como se aprecia en las tablas 4.1,
4.2 y 4.3.

4.2.2. Incidencia oblicua

Una vez comprobado que el modelo anaĺıtico es correcto para incidencia normal, hay
que ver cómo funciona si la onda llega con una cierta inclinación, determinada por los
ángulos θ y φ. Para ello vamos a considerar que el periodo del array es el valor intermedio
de los tres analizados para el caso de incidencia normal, dy = λ0

8
. El resto de parámetros

siguen teniendo el mismo valor, es decir, w = 5µm y dx = 30µm. Para este apartado se
va a estudiar el caso concreto del array situado en el vaćıo, εr1 = εr2 = 1, con el plano
metálico situado λ0

4
por debajo de z = 0.

Se van a analizar dos casos concretos, φ = 0◦ y φ = 90◦. Para el primero se excitará el
modo TM, pero para el segundo caso, como φ = 90◦, si excitamos con el mismo modo el
campo eléctrico quedaŕıa perpendicular al dipolo por lo que la absorción seŕıa nula. Es
por ello que para este segundo valor de φ se va a excitar el modo de Floquet TE, de esta
forma el campo eléctrico seguirá siendo paralelo al eje del dipolo.

Para hacer la comparación en este caso, se representa gráficamente el valor de la



43

Figura 4.10: Parte real (a la izquierda) e imaginaria (a la derecha) de la impedancia óptima
calculada mediante CST (ĺınea azul) y anaĺıticamente (ĺınea roja), del array situado en el
vaćıo, εr1 = εr2 = 1 con plano metálico, para un valor de w = 5µm. Arriba se muestran
los resultados en el caso de φ = 0◦ y abajo para φ = 90◦

impedancia que optimiza la eficiencia, tanto la parte real como la imaginaria, para distintos
valores de θ y φ. El valor de las impedancias óptimas para cada ángulo se obtienen tanto
de forma anaĺıtica, como mediante simulaciones en CST. En las simulaciones se realiza,
para cada uno de los ángulos de incidencia, un barrido de parámetros para la impedancia,
a fin de saber cual es su valor óptimo.

Las gráficas de la figura 4.10 muestran este proceso. Se puede ver que los valores de
impedancia obtenidos por ambos métodos son muy similares, por lo que podemos decir
que nuestro modelo anaĺıtico queda validado también en el caso de incidencia oblicua.

Para completar la validación del modelo en este caso, se representa en la figura 4.11
la variación de la eficiencia de absorción con los ángulos θ y φ. La forma de obtener
esta eficiencia anaĺıticamente es mediante la ecuación 4.2 adaptada a la situación que nos
ocupa, una red con un sólo puerto, ecuación 4.16. Necesitamos el valor del parámetro s11 en
función del ángulo de incidencia y la frecuencia. En esta situación concreta, este parámetro
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es el coeficiente de reflexión. Siendo Γ(θ, φ, f, Rin) su variación con la inclinación de la
onda incidente, para una frecuencia, f , y un valor Rin determinados, tenemos que

ηa(θ, φ, f, Rin) = 1− |Γ(θ, φ, f, Rin)|2 (4.26)

calculando el coeficiente de reflexión como la desadaptación producida entre la impedancia
anaĺıtica del array en función de los ángulos de incidencia y la frecuencia, Zin(θ, φ, f), y
la resistencia que escojamos para el mismo, Rin.

Γ(θ, φ, f, Rin) =
Zin(θ, φ, f)−Rin

Zin(θ, φ, f) +Rin

(4.27)

Para este caso se elige un valor Rin = Re{Zin(0, 0)} = 62,8Ω, según la tabla 4.3.
Esta resistencia será la que, posteriormente, se asigne al conductor que formará el de-
tector. También se fija el valor de la frecuencia en el punto intermedio de la banda,
f0 = 1,125THz.

ηa(θ, φ, f0, Rin = 62,8) = 1− |Γ(θ, φ, f0, Rin = 62,8)|2

Γ(θ, φ, f0, Rin = 62,8) =
Zin(θ, φ, f0)− 62,8

Zin(θ, φ, f0) + 62,8

En las gráficas de la figura 4.11 se muestra por un lado la absorción anaĺıtica, calculada
con las ecuaciones 4.26 y 4.27, y por otro lado, simulada con CST, tanto para el modo
TM como para el TE.

Figura 4.11: Variación de la eficiencia de absorción con los ángulos θ y φ, para f0 =
1,125THz. A la izquierda el modo TM y a la derecha el TE

Como se puede ver, los valores de las dos curvas representadas en cada gráfica de
la figura 4.11 (anaĺıtica y CST), coinciden. Podemos concluir por tanto que el modelo
desarrollado es válido también para incidencia oblicua.
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4.3. Cálculo de la resistencia óptima

La finalidad del modelo anaĺıtico es obtener el valor de la impedancia de un array
periódico de dipolos situado en una cierta estratificación, sin necesidad de utilizar ningún
sistema de simulación. Gracias a ello, podemos ver cómo de significativa es la reactancia
de dicha impedancia óptima. Como posteriormente se va a diseñar un absorbedor el cuál
estará constituido por elementos conductores con un cierto espesor y una cierta resistencia,
Ra, la parte imaginaria de nuestra impedancia anaĺıtica no se puede incluir en dichos
elementos conductores. De aqúı la importancia de estudiar su impacto en la eficiencia.

En la gráfica de la figura 4.12 se representa la evolución de la absorción, calculada
según las ecuaciones 4.26 y 4.27, para diferentes valores de la resistencia, Rin, y para la
impedancia óptima Zin calculada con el modelo anaĺıtico, para los parámetros concretos
del caso, que son ε1 = ε2 = 1, dx = 30µm, w = 5µm, y θ = φ = 0◦, y concretamente para
la frecuencia central de la banda, f0 = 1,125THz.

ηa(0, 0, f0, Rin) = 1− |Γ(0, 0, f0, Rin)|2 (4.28)

Γ(0, 0, f0, Rin) =
Zin(0, 0, f0)−Rin

Zin(0, 0, f0) +Rin

(4.29)

Figura 4.12: Optimización de la resistencia Rin para el array de elementos conductores
situado en el vaćıo

En la tabla 4.4, se muestran tanto el valor de Rin óptimo (el que proporciona mejor
eficiencia de absorción) como el valor de Zin. Como se ve, cuanta mayor diferencia exista
entre la parte real y la imaginaria de Zin, más vaŕıa Rin respecto de Re{Zin}, y menor
es la eficiencia de absorción máxima alcanzada con ese valor óptimo de Rin. Este hecho
habrá que tenerlo en cuenta a la hora de diseñar el detector en el caṕıtulo siguiente.
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Tabla 4.4: Comparación entre los valores de Rin y Zin para el array situado en el vaćıo

Periodo,dy Zin (Ω) Rin (Ω)
λ0

4
28.5 – 15.39j 32

λ0

8
62.8 – 9.57j 63

λ0

16
113 -5.46j 113

4.4. Análisis en frecuencia

Para completar la validación del modelo, se va a estudiar su comportamiento en fre-
cuencia. Siguiendo el mismo sistema que en el apartado anterior, se obtienen los valores de
Rin que optimizan la eficiencia para los otros dos casos que se han visto, el array situado
en el vaćıo y entre silicio y el vaćıo, pero sin plano metálico en ninguno de los dos casos.
Para este apartado nos vamos a centrar nuevamente en un sólo periodo del array, dy = λ0

4
.

La tabla 4.5 recoge las resistencias óptimas para los tres casos, aśı como el valor de Zin
correspondiente.

Tabla 4.5: Valores de Rin y Zin para el array, en las tres estratificaciones estudiadas, para
un periodo dy = λ0

4

Caso Zin (Ω) Rin (Ω)
Vaćıo-Vaćıo 31.42 – 9.16j 33
Silicio-Vaćıo 14.12 – 9.84j 17

Vaćıo-Vaćıo-Reflector 62.8 – 9.57j 63

Con estos valores Rin obtenidos, se calcula la eficiencia de absorción en función de
la frecuencia para los tres casos según la ecuación 4.2. En cada uno de los tres casos
se calculan los parámetros S correspondientes según las ecuaciones 4.10, 4.13 y 4.20,
sustituyendo la resistencia R por la impedancia anaĺıtica desnormalizada, es decir R =
Zin

dy
w

.

La figura 4.13 muestra los resultados anaĺıticos obtenidos, a la derecha, junto con los
resultados simulados por CST, a la derecha, asignándole a la superficie óhmica los mismos
valores de Rin, haciendo cero la reactancia. Como vemos, en ambas gráficas se obtienen
los mismos resultados.

En la figura 4.14 se representa de nuevo la variación de la eficiencia de absorción anaĺıti-
ca pero para una banda de frecuencias mayor, para poder apreciar mejor las diferencias
entre los tres casos.

El estudio en frecuencia, figura 4.14, nos permite ver que en el caso de la estructura
situada entre dos medios iguales, concretamente en el vaćıo, la eficiencia obtenida es sólo
del 50 %. Pero, a cambio, conseguimos una respuesta prácticamente invariante para un
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Figura 4.13: Evolución de la eficiencia de absorción para los tres casos estudiados, a la
derecha los resultados obtenidos con CST, y a la izquierda los obtenidos con el modelo
anaĺıtico

Figura 4.14: Evolución de la eficiencia de absorción anaĺıtica para los tres casos estudiados,
para una banda de frecuencias de 0,1THz a 2,2THz

rango muy amplio de frecuencias. Si se utilizan dos dieléctricos diferentes, como es el caso
del silicio y el vaćıo, el valor de la absorción es mayor, pero desciende rápidamente, no
proporciona una respuesta constante. En el tercer caso, incorporando un plano metálico
en la parte trasera de la estructura situado a una determinada distancia, conseguimos
llevar la eficiencia al 100 %, pero sólo para una frecuencia determinada, determinada por
la distancia del reflector, y desciende en los extremos de la banda. La absorción obtenida
con este caso es superior al 90 % para una banda de poco más de una octava.
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4.5. Conductor

Tras validar el modelo anaĺıtico, vamos a analizar su comportamiento aplicándolo al
caso concreto de un absorbedor. Por lo tanto vamos a utilizar un conductor con unas
dimensiones determinadas, en lugar de la superficie óhmica que hemos estado usando
en las estructuras de CST implementadas en apartados anteriores. Los parámetros de
diseño de dicho conductor son su altura, h, su conductividad, σ y su resistencia, que
llamaremos Ra. La relación entre ellos viene establecida por la ecuación 4.30. Además
de estos parámetros, también hay que establecer sus dimensiones como son la anchura,
w, y la longitud, dy. Se va a analizar en este apartado el caso de un array de infinitos
elementos, es decir, periódico. De nuevo el valor del periodo en x, dx, es irrelevante debido
precisamente a dicha periodicidad.

h =
1

σRa

(4.30)

Los parámetros de la estructura serán los mismos que en los casos anteriores, w = 5µm
y dx = 30µm. El array va a estar situado en el vaćıo con el plano metálico trasero situado
a λ0

4
. Nos centramos en el periodo central, dy = λ0

4
. El valor de la resistencia Ra será el

obtenido en la figura 4.12 y en la tabla 4.4 para el periodo considerado, Ra = 63Ω. El
espesor del conductor debe seguir la expresión 4.30. En la gráfica 4.15 se representa la
variación de la eficiencia en el rango de frecuencias de trabajo, para diversos valores de h
y σ, obtenida mediante simulaciones en CST. Al introducir un cierto espesor, el corres-
pondiente a los elementos conductores, h, se produce una cierta desviación en frecuencia.
Esta desviación es mayor al aumentar el valor de h. Esto afectará a la hora de diseñar el
absorbedor, por ello es importante intentar que el espesor de los elementos conductores
sea lo menor posible si se quieren evitar, en la medida de lo posible, estos desplazamientos
en frecuencia.

Figura 4.15: Eficiencia de absorción en el rango de frecuencias de trabajo, para diferentes
valores de h



Caṕıtulo 5

Diseño del absorbedor KID
iluminado por una lente de silicio

Tras realizar el análisis del modelo anaĺıtico y su posterior validación, se va a proceder
en este caṕıtulo a diseñar el absorbedor KID, el cual va a estar iluminado mediante una
lente eĺıptica realizada en silicio de forma que se focalicen en el detector todos los rayos
de la onda plana que va a incidir en la estructura.

5.1. Diseño del absorbedor

El detector va a estar constituido por una malla formada por un determinado núme-
ro de tiras rectangulares realizadas en un material conductor. Las dimensiones de cada
elemento serán dx de largo, w de ancho y h de alto, como se muestra en la figura 5.1. La
distancia de separación entre cada conductor es dy. En este caṕıtulo se va a analizar el
array periódico formado por estos elementos como celda unitaria, el cual estará excitado
por una onda plana.

Figura 5.1: Absorbedor KID formado por elementos conductores

49
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La relación entre la conductividad del material, σ, su resistencia, Ra, y su altura h,
viene establecida por la ecuación 4.30.

El valor de la resistencia del material se determina mediante la inversa de la ecuación
3.61 suponiendo el caso de bajas frecuencias e incidencia normal, y asumiendo únicamente
el modo fundamental de Floquet en el sumatorio de dicha ecuación. Como este detector
va a estar situado en silicio, εr1 = εr2 = εr = 11,9. Además, se sitúa el plano metálico a
una distancia λd

4
. Tenemos por lo tanto que

Ra =
ζ0√
εr

w

dy
(5.1)

Elegimos los valores
w = 10µm

dy = dx =
λd
4
≈ 20µm

siendo

λd =
λ0√
εr

Con estos valores tenemos una resistencia

Ra = 54,64 Ω

Para la altura del conductor vamos a elegir un valor relativamente pequeño, con el fin
de evitar que se produzcan desviaciones en frecuencia grandes.

h = 1µm

Con estos valores de resistencia y altura del absorbedor, su conductividad, que viene
establecida por la ecuación 4.30, vale

σ =
1

Rah
= 18300 S/m

La eficiencia de absorción se calcula de forma anaĺıtica segun las expresiones 4.28 y
4.29, pero ahora el valor de Rin0 será la resistencia del absorbedor, Ra.

La gráfica de la figura 5.2 muestra la eficiencia calculada anaĺıticamente mediante la
ecuación 4.28, aśı como la obtenida al simular en CST la estructura con los parámetros
elegidos. Los valores obtenidos son muy próximos, a excepción de un pequeño desplaza-
miento en frecuencia originado por el espesor del conductor, como se ha explicado en el
caṕıtulo anterior, apartado 4.5. Cabe destacar en este caso, que la variación es mayor
que si el conductor estuviera en el vaćıo, ya que hay que tener en cuenta que estamos
escalando las dimensiones por un factor

√
εr =

√
11,9 = 3,45.

La eficiencia obtenida mediante CST y mostrada en la gráfica de la figura 5.2, se
obtiene mediante el coeficiente de reflexión, según la ecuación 4.29, considerando que
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Figura 5.2: Eficiencia de absorción del detector en función de la frecuencia, obtenida
anaĺıticamente (ĺınea roja) y simulada con CST (ĺınea azul), para φ = θ = 0◦

Γ(f) = s11. Pero este valor también lo podemos obtener por medio del volumen de pérdidas
en el dieléctrico, Ploss, ecuación 5.2, debidas a la conductividad de los materiales, ya que
estamos excitando la estructura con un puerto de gúıa onda (waveguide port) y, en CST,
éstos proporcionan una señal de entrada normalizada a Pi = 1W de potencia máxima.

ηa = 1− Pr
Pi

=
Pi − Pr
Pi

=
Ploss
Pi

(5.2)

El valor de pérdidas en el dieléctrico que nos facilita CST, está normalizado respecto
a la potencia de entrada máxima, por lo tanto estas pérdidas nos dan directamente la
eficiencia de absorción del conductor. En la tabla 5.1 se muestra la eficiencia de absorción
calculada de las dos formas, para tres frecuencias distintas. Como vemos, los resultados
obtenidos son muy similares, y muy cercanos al 100 % a la frecuencia central de la banda
de trabajo.

Tabla 5.1: Eficiencia de absorción calculada de las dos formas, mediante simulaciones en
CST

Frecuencia (THz) ηa(f) ( %) Volumen de pérdidas ( %)
0.75 91.43 91.56
1.125 99.88 99.69
1.5 93.58 92.80

El detector se va a iluminar por medio de una lente de silicio. A esta lente llegará la
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onda plana incidiendo en ella de forma normal. La lente focaliza los rayos en el detector, de
modo que a éste no llegarán de forma normal, sino con diferentes ángulos de incidencia.
Por ello es importante conocer la variación de la eficiencia de absorción en función de
dichos ángulos, θ y φ. Obtenemos esta variación mediante las ecuaciones 4.26 y 4.27, para
la frecuencia central de la banda, y considerando de nuevo que en este caso Rin0 es la
resistencia del absorbedor Ra.

La figura 5.3 muestra la eficiencia de absorción, calculada según 4.26 y 4.27 en función
del ángulo de incidencia θ, y para f0 = 1,125THz. Además se representa tanto el caso
φ = 0◦, como φ = 90◦. Como se puede ver en dicha figura, la eficiencia es simétrica
respecto a θ = 0◦, como cab́ıa esperar ya que la lente tiene simetŕıa de revolución respecto
a su eje, y disminuye a medida que aumenta el ángulo.

Figura 5.3: Evolución de la eficiencia de absorción del detector en función de los ángulos
de incidencia θ y φ, para la frecuencia central, f0 = 1,125THz. En azul φ = 0◦ y en rojo
φ = 90◦

5.2. Análisis y diseño de la lente eĺıptica

Vamos a iluminar el absorbedor por medio de una lente, de forma que se focalice la
radiación de la onda plana en un determinado punto. La idea es que este tipo de detectores
se incluyan en arrays de miles de ṕıxeles, por lo que es importante evitar el acoplamiento
entre los elementos que forman la matriz. Al utilizar lentes que focalicen la radiación,
disminuimos en gran medida este acoplamiento, además, se logra una alta sensibilidad,
[1], y se consigue disminuir el área de los detectores ya que la radiación se concentra en
un área reducida.

En la figura 5.4 se muestra una sección transversal de la elipse que formará la lente.
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Introducimos un sistema de referencia rectangular (x, y, z), de forma que su origen quede
situado en el foco inferior de la elipse. El eje mayor se sitúa a lo largo de z, ya que
posteriormente colocaremos el detector en el plano XY. El sistema tendrá simetŕıa de
revolución sobre su eje mayor, z. Los rayos de la onda plana inciden paralelos y la lente
los dirige hacia su foco inferior, [43]. Se va a realizar en silicio por lo que εr = 11,9.

Figura 5.4: Geometŕıa de la elipse. A y B son los semiejes, mayor y menor respectivamente,
y F1 y F2 los focos de la elipse

La ecuación que define los puntos de la elipse, según la orientación de la figura 5.4, y
teniendo en cuenta que se encuentra centrada en (OF2, 0), es

(z −OF2)2

A2
+
x2

B2
= 1 (5.3)

donde A y B son, respectivamente, el semieje mayor y menor, y OF2 es la distancia del
origen de coordenadas al foco inferior de la elipse. Además, hay que tener en cuenta que
la relación entre la distancia focal, OFi = OF1 = OF2, y los semiejes viene establecida
por la ecuación

OFi =
√
A2 +B2 (5.4)

Se quiere controlar el ángulo de incidencia máximo con el que llegarán rayos al detector,
θmax, por ello vamos a seccionar la lente con un plano z = constante, de forma que la
superficie de la misma, vista en el plano XY, sea una circunferencia de radio D/2 como
se muestra en la figura 5.5, siendo D el diámetro de la apertura de la lente que establece
el área de iluminación del detector y ha de ser constante para cualquier θmax, por lo que
los semiejes de la elipse, aśı como su distancia focal, variarán en función del valor que
establezcamos para dicho ángulo máximo.

La lente va a estar situada sobre un cubo de silicio, como se ve en la figura 5.4. Para
asegurarse de que la onda incidente sólo entra a la estructura por la superficie de la lente,
cubriremos el resto de la parte superior con una capa de conductor eléctrico perfecto
(PEC, Perfect Electric Conductor).
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Figura 5.5: Geometŕıa de la lente. Vista lateral, a la izquierda, y superior, a la derecha

Es importante adaptar la impedancia de la lente y la del aire, para evitar reflexiones en
este interfaz. Para ello se va a utilizar un adaptador λ

4
. Este tipo de circuitos proporcionan

una manera fácil y práctica de adaptar impedancias, [44]. Lo único que hay que hacer es
incorporar una capa de dieléctrico por fuera de la lente, con un determinado espesor, l =
λm
4

y con una permitividad concreta εrm. La estructura en modo de ĺıneas de transmisión
del adaptador para este caso se muestra en la figura 5.6, siendo λm la longitud de onda en
el dieléctrico que constituye el transformador, y Z01 y Z02 las impedancias caracteŕısticas
de los tramos de ĺınea de transmisión que representan la capa de adaptación y la lente,
respectivamente.

Figura 5.6: Adaptador λ
4

Z01 =
Z0√
εrm

(5.5)

Z02 =
Z0√
εr

(5.6)
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El valor de la impedancia de entrada al adaptador viene dado por

Zin = Z01
ZL + Z01jtan(kzml)

Z01 + ZLjtan(kzml)
con ZL = Z02 (5.7)

pero como la longitud de la sección de adaptación es λm
4

, el valor de la tangente se hace

infinito por lo que la impedancia anterior queda Zin =
Z2

01

Z02
y como queremos igualarla a

la impedancia del aire

Zin = Z0 ⇒ εrm =
√
εr = 3,45

Por lo tanto la capa de adaptación será de un dieléctrico de permitividad εrm = 3,45
y con espesor l = λm

4
= λ0

4
√
εrm

.

Esta capa de adaptación no va a ser perfecta ya que la curvatura de la lente hace que, a
medida que nos alejamos del centro de la lente (donde el rayo incide de forma perpendicular
a la tangente de la misma), el espesor del adaptador λm

4
aumenta ligeramente, como se

puede apreciar en la figura 5.7. Esto va a hacer que exista una cierta reflexión en el interfaz
formado entre el aire y la capa de adaptación.

Figura 5.7: Variación de la longitud del adaptador λm
4

Se van a estudiar dos valores del ángulo de incidencia máximo, θmax. En la tabla 5.2 se
muestran las dimensiones de la elipse que forma la lente para estos dos valores en función
de la longitud de onda de la frecuencia central de la banda de trabajo f0 = 1,125THz.
Las variables A, B, OFi y h son las indicadas en la figura 5.4. El valor del diámetro de la
apertura es D = 6λ0 para cualquier valor de θmax.

Tabla 5.2: Dimensiones de la elipse que forma la lente de silicio

θmax A B OFi h
15◦ 9,1193λ0 8,7277λ0 2,6355λ0 11,1961λ0

30◦ 4,9059λ0 4,6953λ0 1,4222λ0 5,1962λ0

Es importante especificar el valor real de f , tabla 5.3, que es la distancia focal de la
lente, y con la cual se obtendrá el patrón de radiación anaĺıtico. Este patrón coincide
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con el obtenido en las simulaciones, como se muestra en la gráfica de la figura 5.10 de la
sección 5.3.1. Su valor teórico según las figuras 5.4 y 5.5, debeŕıa ser la suma del semieje
mayor, A, y de la distancia OFi de la elipse, pero su valor real es f ≈ D/2sin(θmax).

Tabla 5.3: Valores reales del foco de las dos lentes diseñadas

θmax f
15◦ 11,591λ0

30◦ 6λ0

5.2.1. Cálculo anaĺıtico de la eficiencia de absorción de la lente

Se va a obtener un modelo anaĺıtico para calcular la eficiencia de absorción de la lente.
Para desarrollar este modelo se va a explicar primero el caso sencillo de dos dimensiones.
Posteriormente se realizará un desarrollo similar para el caso que nos ocupa, es decir, en
tres dimensiones.

5.2.1.1. Caso 2-D

En campo lejano, y asumiendo que la lente se ilumina de manera uniforme, [45], el
campo eléctrico incidente en el detector, normalizado y para el caso de dos dimensiones,
se puede expresar como

Ei(ρ) = sinc

(
ρ∆

2

)
(5.8)

con ∆ = kD
f

, donde k = 2π
λ

, D es el diámetro de la apertura de la lente, y f es su distancia
focal.

En el dominio espectral, la expresión de este campo toma la forma

Ei(kρ) =
2π

∆
rect

(
kρ
∆

)
=

{
2π
∆

si |kρ| < ∆
2

0 si |kρ| > ∆
2

(5.9)

La expresión del campo eléctrico reflejado, en el dominio espectral, se obtiene mediante
la ecuación

Er(kρ) = Γ(kρ)E
i(kρ) (5.10)

Para calcular la eficiencia necesitamos las potencias incidente y reflejada

Pi =

∫ +∞

−∞

|Ei(ρ)|2

Z
dρ (5.11)

Pr =

∫ +∞

−∞

|Er(ρ)|2

Z
dρ (5.12)
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Teniendo en cuenta la identidad de Parseval∫ +∞

−∞
|f(t)|2dt =

1

2π

∫ +∞

−∞
|F (w)|2dw (5.13)

donde F (w) es la transformada de Fourier de f(t).

Por lo tanto las ecuaciones 5.11 y 5.12 se pueden expresar, teniendo en cuenta las
expresiones 5.9 y 5.10, como

Pi =
1

2π

∫ +∞

−∞

|Ei(kρ)|2

Z
dkρ =

1

2π

∫ + ∆
2

−∆
2

(
2π

∆

)2
1

Z
dkρ =

2π

∆

1

Z
(5.14)

Pr =
1

2π

∫ +∞

−∞

|Er(kρ)|2

Z
dkρ =

1

2π

∫ +∞

−∞

|Γ(kρ)E
i(kρ)|2

Z
dkρ =

=
1

2π

∫ + ∆
2

−∆
2

(
2π

∆

)2 |Γ(kρ)|2

Z
dkρ =

=
2π

∆2

1

Z

∫ + ∆
2

−∆
2

|Γ(kρ)|2 dkρ

(5.15)

La eficiencia de absorción de la lente para una determinada frecuencia, queda como
sigue

ηlente = 1− 1

∆

∫ + ∆
2

−∆
2

|Γ(kρ)|2 dkρ (5.16)

5.2.1.2. Caso 3-D

En realidad el sistema que tenemos es en tres dimensiones por lo que, siguiendo el
mismo desarrollo que en el caso de dos dimensiones, vamos a obtener una expresión para
la eficiencia. En este caso, el campo incidente sigue el patrón de Airy, que está definido
por la función de Bessel de la siguiente forma

Ei(ρ) =
E0

2π

J1(ρ∆/2)

ρ∆/2
) (5.17)

donde ∆ tiene la misma forma que en el caso de dos dimensiones, ∆ = kD
f

.

Siguiendo el procedimiento del caso en dos dimensiones, para calcular las potencias
incidente y reflejada necesitamos conocer la expresión en el dominio espectral del campo
incidente. Para ello, se va a hallar la transformada de Fourier de una apertura circular
uniformemente iluminada, y posteriormente, mediante las propiedades de la transformada,
se obtendrá la expresión que buscamos. Una apertura circular uniformemente iluminada
tiene una función de transferencia, expresada en coordenadas ciĺındricas

f(ρ, φ) =

{
1 si ρ < a

0 si ρ > a
0 < φ < 2π (5.18)
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siendo a el radio de la apertura.

La expresión de la transformada de Fourier de la ecuación 5.18 es

F (kx, ky) =

∫∫ +∞

−∞
f(x, y) ejkxxejkyy dxdy (5.19)

siendo f(x, y) la función 5.18 expresada en coordenadas cartesianas, y k2
ρ = k2

x+k2
y, como

ya se ha indicado en caṕıtulos anteriores.

Si se hace un cambio de variables a coordenadas ciĺındricas con x = ρcosφ, y = ρsinφ,
kx = kρcosφ

′ y ky = kρsinφ
′. Con este cambio, el diferencial dxdy = ρdρdφ y dkxdky =

kρdkρdφ
′. Aśı, la expresión 5.19 se puede reescribir como

F (kρ, φ
′) =

∫∫ +∞

−∞
f(ρ, φ) ejkρcosφ

′ρcosφejkρsinφ
′ρsinφ ρdρdφ =

=

∫∫ +∞

−∞
f(ρ, φ) ejkρρ(cosφ′cosφ+sinφ′sinφ) ρdρdφ

=

∫∫ +∞

−∞
f(ρ, φ) ejkρρcos(φ

′−φ) ρdρdφ

(5.20)

Considerando la definición de f(ρ, φ), ecuación 5.18

F (kρ, φ
′) =

∫ 2π

0

∫ a

0

ejkρρcos(φ
′−φ) ρdρdφ (5.21)

Aplicamos la siguiente identidad, [46]

J0(x) =
1

2π

∫ 2π

0

ejxcos(φ
′−φ) dφ (5.22)

a la ecuación 5.21, de forma que se elimina la dependencia del ángulo φ′ y queda

F (kρ) = 2π

∫ a

0

J0(kρρ) ρdρ (5.23)

Haciendo el cambio de variable w = kρρ, de forma que dρ = dw/kρ

F (kρ) =
2π

k2
ρ

∫ kρa

0

wJ0(w)dw (5.24)

Las funciones de Bessel de órdenes superiores (y sus derivadas), se pueden expresar en
función de las de órdenes inferiores, [46], de la siguiente forma(

1

x

∂

∂x

)m
[xαJα(x)] = xα−mJα−m(x) (5.25)
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Suponiendo m = α = 1 tenemos

∂

∂x
(xJ1(x)) = xJ0(x) (5.26)

Integrando la ecuación anterior a ambos lados

wJ1(w) =

∫ w

0

w′J0(w′)dw′ (5.27)

Por lo tanto, la ecuación 5.24 queda

F (kρ) = 2πρ
J1(kρρ)

kρ
(5.28)

Con lo cual, la ecuación 5.28 es la transformada de Fourier de una apertura circular
de radio a, f(ρ, φ), uniformemente iluminada.

Teniendo en cuenta la siguiente propiedad de la transformada de Fourier

f(t)
TF−−−−→ F (w)

F (t)
TF−−−−→ 2πf(−w)

(5.29)

se puede obtener la expresión de la ecuación 5.17 en el dominio espectral.

Si

f(ρ, φ)
TF−−−−→ 2πρ

J1(kρρ)

kρ
(5.30)

entonces

a
J1(ρa)

ρ

TF−−−−→ f

(
kρ
2a
, φ

)
(5.31)

donde

f

(
kρ
2a
, φ

)
=

{
1 si kρ < a

0 si kρ > a
0 < φ < 2π (5.32)

De forma que obtenemos la expresión en el dominio espectral de la ecuación 5.17,
mediante el desarrollo anterior, de forma que

Ei(kρ) =
1

(∆/2)2f

(
kρ
∆
, φ

)
=

{
1

(∆/2)2 si kρ < ∆/2

0 si kρ > ∆/2
0 < φ < 2π (5.33)

El campo reflejado se puede seguir expresando en función del coeficiente de reflexión.

Er(kρ, φ) = Γ(kρ, φ)Ei(kρ, φ) (5.34)
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Una vez obtenidos los campos eléctricos, incidente y reflejado, en el dominio espectral,
se calculan las potencias incidente y reflejada de igual manera que en el caso de dos
dimensiones.

Pi =

∫∫ +∞

−∞

|Ei(x, y)|2

Z
dxdy (5.35)

Pr =

∫∫ +∞

−∞

|Er(x, y)|2

Z
dxdy (5.36)

Aplicando de nuevo la identidad de Parseval, ecuación 5.13, se pueden reescribir las
expresiones de las potencias.

Pi =
1

(2π)2

∫∫ +∞

−∞

|Ei(kx, ky)|2

Z
dkxdky (5.37)

Pr =
1

(2π)2

∫∫ +∞

−∞

|Er(kx, ky)|2

Z
dkxdky (5.38)

Haciendo el cambio de variables a coordenadas ciĺındricas y teniendo en cuenta la
igualdad 5.33, las expresiones de la potencia quedan de la siguiente forma

Pi =
1

(2π)2

∫∫ +∞

−∞

|Ei(kρ, φ)|2

Z
kρdkρdφ =

=
1

(2π)2

∫ 2π

0

∫ ∆
2

0

1

Z

(
1

(∆/2)2

)2

kρdkρdφ =

=
1

4π

1

Z

1

(∆/2)2

(5.39)

Pr =
1

(2π)2

∫∫ +∞

−∞

|Γ(kρ, φ)Ei(kρ, φ)|2

Z
kρdkρdφ =

=
1

(2π)2

∫ 2π

0

∫ ∆
2

0

1

Z

(
1

(∆/2)2

)2

|Γ(kρ, φ)|2 kρdkρdφ =

=
1

(2π)2

1

Z

(
1

(∆/2)2

)2 ∫ 2π

0

∫ ∆
2

0

|Γ(kρ, φ)|2 kρdkρdφ

(5.40)

Con lo cual, la eficiencia de absorción anaĺıtica, ecuación 5.2, de la lente para el caso
que nos ocupa, en tres dimensiones, toma la forma

ηlente = 1− 1

π

1

(∆/2)2

∫ 2π

0

∫ ∆
2

0

|Γ(kρ, φ)|2 kρdkρdφ (5.41)

Como el coeficiente de reflexión anaĺıtico que hemos obtenido anteriormente, figura
5.3, lo hemos expresado en función de los ángulos de incidencia θ y φ, vamos a hacer un
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cambio de variables, de forma que kρ = ksinθ, θ = arcsin
(
kρ
k

)
y dkρ = kcosθdθ. En

cuanto a los ĺımites de la integral

kρ =
∆

2
−→ θ = θmax ≈ arcsin

(
D

2f

)
(5.42)

kρ = 0 −→ θ = 0 (5.43)

Con este cambio, la eficiencia de la lente obtenida en la ecuación 5.41 se puede escribir
como

ηlente = 1− 1

π

k2

(∆/2)2

∫ 2π

0

∫ θmax

0

|Γ(θ, φ)|2 sinθcosθdθdφ (5.44)

teniendo en cuenta que con esta expresión se va a obtener la eficiencia para un determinado
valor de frecuencia.

Figura 5.8: Evolución de la eficiencia de absorción anaĺıtica de la lente. Los casos re-
presentados son para incidencia normal θmax = 0◦ (negro), los casos θmax = 15◦ (rojo),
θmax = 30◦ (azul) y para un ángulo θmax = 50◦ (verde)

En la figura 5.8, se representa la evolución de la eficiencia en la banda de frecuencias
considerada para varios ángulos de incidencia máxima, entre ellos el caso de incidencia
normal, θmax = 0◦, los casos estudiados θmax = 15◦ y θmax = 30◦, y para un valor cercano
al ángulo cŕıtico (65◦, [47]). El valor de este ángulo cŕıtico es aquel en el cual los rayos
provenientes de las reflexiones del campo en el absorbedor, se reflejan completamente en la
frontera entre la lente y el aire, [47]. El ángulo elegido es θmax = 50◦. La distancia focal de
la lente correspondiente a este último ángulo es f(θmax = 50◦) = D/2sin(50◦) = 3,92λ0.
Como se ve, la diferencia entre el caso de incidencia normal y el de 15◦ prácticamente
no se aprecia, ya que la diferencia entre estos dos ángulos es pequeña. Además, según
la gráfica de la figura 5.3, la evolución de la eficiencia es prácticamente plana hasta
aproximadamente ±10◦, por eso la diferencia entre las curvas de 0◦ y 15◦ es menor que
entre las curvas de 15◦ y 30◦, a pesar de que la variación en grados es la misma.
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5.3. Detector iluminado por la lente de silicio

Tras obtener la expresión del modelo anaĺıtico de la eficiencia de absorción, se realiza
la estructura de la lente en CST, considerando los dos ángulos de incidencia máxima y
las dimensiones de las lentes que se han diseñado, tabla 5.2. Queremos validar el modelo
anaĺıtico desarrollado, para ello se va a simular la estructura descrita en el apartado
anterior, y se calcula la eficiencia de absorción según la ecuación 5.2, donde Ploss son las
pérdidas en los elementos conductores, y Pi y Pr las potencias incidente y reflejada en el
detector. El valor del volumen de pérdidas (Ploss) nos lo proporciona directamente CST,
y el valor de la potencia de entrada lo calcularemos mediante el vector de Poynting como
se explica más adelante.

5.3.1. Validación del patrón de radiación

Para validar el patrón de radiación, se simula la geometŕıa con CST sin incluir, de
momento, el detector. En la figura 5.9 se muestran ambas estructuras, arriba para el caso
de un ángulo de incidencia máximo de 15◦ y abajo para 30◦. Ambas estructuras están
formadas por la lente de silicio, con sus dimensiones concretas en cada caso, situada sobre
un brick que permite que se propague la onda una vez atravesada la lente, también de
silicio. La superficie de iluminación, que va a permanecer constante, es una circunferencia
de D = 6λ0 ≈ 1600µm. El brick tiene unas dimensiones de 8λ0 × 8λ0 para el área de la
base, y la altura del mismo vaŕıa en función del ángulo de incidencia θmax como se aprecia
en la figura 5.5, según la expresión

h =
D/2

tan(θmax)
(5.45)

Por otro lado, la superficie reflectora que evita que la onda incida por otro lugar que
no sea la superficie de la lente, tiene unas dimensiones de 9λ0 × 9λ0. Las dimensiones de
la estructura, para cada uno de los dos casos, se muestran en la figura 5.9. El significado
de cada parámetro está explicado en la sección 5.2.

En las gráficas de la figura 5.10 se representa el campo eléctrico en el plano z = 0,
para la dirección x. En la dirección y, el campo eléctrico tiene la misma forma aunque no
es exactamente igual que en x. Como se puede observar el resultado obtenido mediante
CST se aproxima bastante al modelo teórico del patrón de Airy, ecuación 5.17.

En las gráficas del campo eléctrico se ve que su amplitud tiene un valor relativamente
alto hasta aproximadamente x = ±510µm, por lo que ésa será la dimensión del detector
elegida para el eje x. De esta forma, como la separación entre las tiras conductoras del
absorbedor es dy = 20µm, el número de elementos del mismo será

N =
xmax − xmin

dy
= 51 (5.46)
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Figura 5.9: Estructura de las lentes diseñadas en CST. Arriba el caso de θmax = 15◦ y
abajo θmax = 30◦. A la derecha en ambos casos se muestra el alzado y la vista lateral de
la estructura
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Por lo tanto, las dimensiones del detector en el plano XY, serán de 1020µm× 1010µm
en x e y respectivamente.

También se representa el valor del campo en el eje z, en la figura 5.11, para el plano
x = 0. De nuevo el campo en este eje para el plano y = 0 es similar al mostrado.

Como se puede ver la imagen de la figura 5.11, donde se representa el campo en z
para el plano x = 0, en el caso del ángulo de incidencia de 30◦, el máximo del campo no
se da para z = 0 exactamente, que es donde está el foco de la lente, sino a una distancia
z = 80µm aproximadamente. De igual manera, en el otro caso de θmax = 15◦, vemos que
el máximo se encuentra en un punto algo inferior a z = 500µm. Esto no quiere decir que
las lentes estén mal diseñadas ya que, como se muestra en la figura 5.12, la focalización
se produce en z = 0, que es donde el campo tiene la forma del patrón de Airy, ecuación
5.17. En z = 500µm el campo no sigue el patrón.

Figura 5.12: Campo eléctrico en el plano z = 0 y z = 500µm (izquierda y derecha
respectivamente), simulado con CST (ĺınea azul) y el modelo anaĺıtico (ĺınea roja), para
θmax = 15◦

Esto es debido a que cuando una onda plana se difracta en una apertura circular, el
punto de máxima intensidad de la onda difractada puede no situarse en el foco geométrico
de la onda incidente, [48]. Esta desviación en la distancia focal se puede expresar como

∆f

f
=

1

1 + π2N2

12

(5.47)

donde N es el número de Fresnel de la apertura. Si la apertura es circular y de radio
a >> λ, este número de Fresnel se puede expresar como

N =
a2

λf
(5.48)

En nuestro caso el valor del radio de la apertura es a = D/2 = 3λ0, λ = λ0√
εr

y f

depende del valor de θmax, y es la distancia focal de la lente. Consideraremos f1 para el
caso de θmax = 15◦ y f2 para θmax = 30◦

a = 3λ0 = 10,35λ
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Figura 5.10: Patrón de radiación de la lente para los dos valores del ángulo de incidencia,
arriba para θmax = 15◦, y abajo θmax = 30◦, en el plano z = 0. A la derecha se muestra el
campo eléctrico normalizado en la dirección x, y a la izquierda se muestra con más detalle
el campo en el plano XY, simulado mediante CST
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Figura 5.11: Patrón de radiación de la lente para los dos valores del ángulo de incidencia,
arriba para θmax = 15◦, y abajo θmax = 30◦, en el plano x = 0. A la derecha se muestra el
campo eléctrico normalizado en la dirección z, y a la izquierda se muestra con más detalle
el campo en el plano ZX, simulado mediante CST
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f1 = 11,591λ0 = 39,98λ ⇒ N1 = 2,68 ⇒ ∆f1

f1

= 0,1448 = 14,48 %

f2 = 6λ0 = 20,70λ ⇒ N2 = 5,18 ⇒ ∆f2

f2

= 0,0433 = 4,33 %

Por lo tanto las desviaciones teóricas de las distancias focales para los dos casos son

∆f1 = 447,5µm

∆f2 = 69,3µm

que se aproximan bastante a las desviaciones producidas en los campos de la figura 5.11.

Si calculamos la disminución producida en el ancho del lóbulo principal por este des-
plazamiento, para el caso de θmax = 15◦ ya que es el caso en el que más brusco es este
desplazamiento, se debeŕıa haber reducido en un porcentaje igual a ∆f

f
. Tenemos que el

ancho del haz a −3dB en el plano del foco y en el plano del desplazamiento (shift), es,
[48]:

∆Foco
x =

λ

D
f (5.49)

∆Shift
x =

λ

D
(f −∆f) (5.50)

De las gráficas 5.12 tenemos que

∆Shift
x

∆Foco
x

= 0,85

con lo que tenemos una disminución del ancho del haz del 15 %, un valor similar al
porcentaje en la variación de la distancia del foco.

5.3.2. Cálculo de la potencia de entrada al absorbedor

La lente se ilumina con una onda plana. Este tipo de excitación, a diferencia de los
puertos de gúıa onda, no proporcionan una señal de entrada normalizada en CST, por lo
que no podemos calcular la eficiencia de absorción a partir de las pérdidas. Para poder
hacerlo, necesitamos conocer la potencia de entrada que llegará al detector, Pi en la
ecuación 5.2. Esta potencia la vamos a calcular mediante el vector de Poynting. Su módulo
representa la intensidad instantánea de enerǵıa electromagnética que fluye a través de
una unidad de área superficial perpendicular a la dirección de propagación de la onda y
cuya dirección y sentido son los de propagación de dicha onda electromagnética, [49]. La
potencia de entrada al detector se podrá obtener, por tanto, como la integral del vector
en la superficie que ocupa el detector en el plano XY, como se muestra en la expresión
que sigue a continuación

Pi =

∫∫
S

~Pd~S (5.51)
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En CST, el valor de este vector se puede obtener mediante un monitor de campo
de tipo power flow. Si obtenemos su valor en el plano del foco de la lente, z = 0, y lo
integramos en la superficie que posteriormente ocupará el detector, obtendremos el valor
de la potencia de entrada al detector, con lo que se podrá calcular la eficiencia de absorción
del mismo. En la tabla 5.4 se muestran los valores de la potencia de entrada obtenidos
para los dos casos estudiados, y para tres puntos de frecuencia distintos.

Tabla 5.4: Potencia de entrada al absorbedor

f = 0,75THz f = 1,125THz f = 1,5THz
Pi (nW)(θmax = 15◦) 4,5733 5,0852 4,6207
Pi (nW)(θmax = 30◦) 4,7135 5,2729 4,7033

5.3.3. Cálculo y validación de la eficiencia de absorción

Tras haber obtenido la potencia que llegará a la superficie del detector, lo colocamos
en el foco de la lente sobre el plano XY, como se ve en la figura 5.13, para volver a simular
la estructura con CST.

Las dimensiones de las dos lentes, las correspondientes a los dos valores de θmax estu-
diados, siguen siendo las mismas que las especificadas anteriormente, lo único que cambia
es la presencia del absorbedor. Además, en este caso, vamos a colocar un plano reflector
en la parte trasera de la estructura con el fin de conseguir que la eficiencia de absorción
sea máxima. De forma que la parte inferior del brick que está adherido a la lente se reduce
de 3λ0 que med́ıa antes de colocar el detector, a un valor de λ

4
= λ0

4
√
εr

, donde εr = 11,9,

que es la permitividad del silicio. En las figuras 5.14 y 5.15 , se muestra el valor del campo
eléctrico para los dos casos considerados, θmax = 15◦ y θmax = 30◦. Como vemos, el patrón
de radiación Airy se sigue cumpliendo, ya que la introducción del detector no modifica
la focalización de la lente, aunque ahora vaŕıa en cierta medida debido a las reflexiones
producidas en el absorbedor, pero sin que llegue a afectar al lóbulo principal del campo.
Al introducir el detector, aparece un rizado en el campo eléctrico que se aprecia en las
dos gráficas de la derecha de la figura 5.15. Este rizado se produce debido a la enerǵıa que
llega al detector y, al no ser absorbida por el mismo, se refleja dando lugar a un campo
eléctrico reflejado que se suma al ya existente, el campo eléctrico incidente.

A pesar de haber elegido las dimensiones del detector de acuerdo con el patrón de
Airy de la figura 5.10, donde parece que hasta aproximadamente ±510µm la amplitud
del campo pod́ıa ser considerable, viendo las imágenes de la izquierda de la figura 5.14
se observa que el detector está sobredimensionado y se podŕıan haber reducido más sus
dimensiones.

Para poder calcular la eficiencia de absorción de las estructuras diseñadas en CST, ne-
cesitamos conocer, además de la potencia de entrada al detector calculada anteriormente,
el volumen de pérdidas en el mismo, Ploss. Estas pérdidas se muestran en la tabla 5.5.
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Figura 5.13: Estructura en CST formada por la lente junto con el absorbedor. A la derecha,
la vista superior de la misma junto con un detalle del absorbedor

Tabla 5.5: Volumen de pérdidas en el detector

f = 0,75THz f = 1,125THz f = 1,5THz
Ploss (nW)(θmax = 15◦) 4,1274 5,1100 4,3361
Ploss (nW)(θmax = 30◦) 4,1303 5,2532 4,4968

Con los datos recogidos en las tablas 5.4 y 5.5, ya podemos calcular la eficiencia
de absorción de la lente. En las tablas 5.6 y 5.7 se muestran los valores de eficiencia
de absorción, para los dos ángulos de incidencia que estamos considerando, calculada
mediante la ecuación 5.44, aśı como la obtenida mediante CST por medio de la ecuación
5.2, respectivamente.

Tabla 5.6: Eficiencia de la lente obtenida con CST

f = 0,75THz f = 1,125THz f = 1,5THz
ηlente CST(θmax = 15◦) 90,2 % 100 % 93,8 %
ηlente CST(θmax = 30◦) 87,6 % 99,6 % 95,6 %

Como se ve en las tablas, y como era de esperar, la eficiencia es máxima para el valor
central de la frecuencia de la banda considerada, ya que hemos optimizado el diseño en
este punto. A esta frecuencia, la distancia del plano metálico es λ

4
exactamente, pero al

variar la frecuencia, esta distancia cambia y ya no es la óptima para la eficiencia.

Los valores obtenidos mediante CST no son exactamente iguales a los anaĺıticos, sin
embargo es importante destacar que, aún habiendo obtenido valores algo diferentes en
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Figura 5.14: Patrón de radiación de la lente una vez añadido el detector, para los dos
valores del ángulo de incidencia, a la izquierda θmax = 15◦, y a la derecha θmax = 30◦, en
el plano z = 0. A la derecha se muestra el campo eléctrico normalizado en la dirección x,
y a la izquierda se muestra con más detalle el campo en el plano XY, simulado mediante
CST
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Figura 5.15: Patrón de radiación de la lente una vez añadido el detector, para los dos
valores del ángulo de incidencia, a la izquierda θmax = 15◦, y a la derecha θmax = 30◦, en
el plano x = 0. A la derecha se muestra el campo eléctrico normalizado en la dirección z,
y a la izquierda se muestra con más detalle el campo en el plano ZX, simulado mediante
CST
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Tabla 5.7: Eficiencia de la lente obtenida con el modelo anaĺıtico

f = 0,75THz f = 1,125THz f = 1,5THz
ηlente ANALITICA(θmax = 15◦) 90,2 % 99,7 % 95,6 %
ηlente ANALITICA(θmax = 30◦) 88,1 % 99 % 97,4 %

Figura 5.16: Eficiencia de las lentes para θmax = 15◦, ĺınea roja, y θmax = 30◦, ĺınea azul.
Las ĺıneas continuas representan el modelo anaĺıtico y los ćırculos los resultados obtenidos
de las simulaciones con CST

las simulaciones, el comportamiento de la eficiencia es el mismo en ambos casos, como
se puede ver en la gráfica de la figura 5.16. La gráfica realizada con CST tiene sólo tres
puntos, correspondientes a las frecuencias de los extremos de la banda y la frecuencia
central. Esto es debido a que la estructura a simular tiene unas dimensiones muy grandes
y cuantos más puntos de frecuencia se necesiten, más monitores de campo tiene que
calcular y más tiempo tarda en realizarse la simulación. Como lo importante aqúı es
validar el comportamiento de la estructura, con estos tres puntos se puede considerar
suficiente.

Las curvas de eficiencia tienen un valor máximo alrededor de la frecuencia central para
los dos ángulos de incidencia considerados, como ya se ha visto. El comportamiento que
cabŕıa esperar es que la eficiencia para el caso del ángulo menor fuese mayor en todo el
rango de frecuencias, sin embargo, como se aprecia tanto en las tablas 5.6 y 5.7 como en
la figura 5.16, en un cierto punto de la frecuencia las curvas se cruzan de forma que la
eficiencia de θmax = 30◦ pasa a ser superior que la de θmax = 15◦. Para explicar esto hay
que fijarse en su comportamiento en función del ángulo de incidencia θ. Si ampliamos la
gráfica de la figura 5.3 para las otras dos frecuencias que se han simulado, podemos ver,
en la figura 5.17, que para 0,75THz y 1,125THz, el comportamiento es el esperado. Las
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curvas de eficiencia decrecen a medida que aumenta el ángulo de incidencia y es máxima
para la frecuencia central. Sin embargo, para f = 1,5THz, la curva crece hasta un ángulo
de aproximadamente 30◦ o 35◦, y a partir de ah́ı decrece. Aśı, el valor del área hasta 15◦

es menor que si se integra hasta 30◦. Es por eso que a esta frecuencia se obtienen valores
de eficiencia superiores para el ángulo mayor.

Figura 5.17: Evolución de la eficiencia de absorción del detector en función de los ángulos
de incidencia θ y φ, para la frecuencia central, f0 = 1,125THz, señaladas con śımbolos de
suma, y para las frecuencias de los extremos de la banda de trabajo, f0 = 0,75THz, con
rombos, y f0 = 1,5THz, con ćırculos. En azul φ = 0◦ y en rojo φ = 90◦

Este estudio en frecuencia de la eficiencia de absorción, se ha realizado sólo para el
caso del array situado en silicio, con el plano reflector trasero. Habŕıa que hacer un estudio
de otros casos como, por ejemplo, situando aire detrás del detector en lugar de silicio y
reflector. Esto es importante para poder comparar distintas situaciones y ver qué ventajas
proporciona cada una en cuanto a eficiencia y ancho de banda. Este punto se incluye como
una posible ĺınea de trabajo futuro en el Caṕıtulo 7.

5.4. Cálculo de la eficiencia de absorción real

La eficiencia de absorción obtenida en la tabla 5.6, no es la eficiencia real de la estruc-
tura, ya que la potencia de entrada que se ha considerado es únicamente la correspondiente
al área del detector. Estos valores se han calculado de esta manera para poder hacer la
comparación con el modelo anaĺıtico. Sin embargo, el detector está situado en el plano
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z = 0 pero no ocupa todo el área de la estructura, ya que las dimensiones del brick situado
debajo de la lente son mayores que las del propio absorbedor. En las tablas 5.8 y 5.9 se
muestran los valores de la potencia de entrada y la absorción reales.

Tabla 5.8: Potencia de entrada al absorbedor real

f = 0,75THz f = 1,125THz f = 1,5THz
Pi (nW)(θmax = 15◦) 5,0627 5,4686 5,1118
Pi (nW)(θmax = 30◦) 5,1072 5,5632 5,1598

Tabla 5.9: Eficiencia real de la lente, obtenida con CST

f = 0,75THz f = 1,125THz f = 1,5THz
ηlente CST(θmax = 15◦) 81,5 % 93,4 % 84,8 %
ηlente CST(θmax = 30◦) 80,9 % 94,4 % 87,1 %

Como era de esperar, los valores de la eficiencia real son menores que los obtenidos en
la tabla 5.6. A pesar de que la lente focaliza el campo en el centro del área del detector,
existe una parte de la potencia que llega al plano z = 0 pero por fuera de los ĺımites de
la estructura absorbedora. Esta potencia también hay que tenerla en cuenta a la hora de
calcular la eficiencia porque realmente es potencia que se está perdiendo y no está siendo
absorbida. Aún aśı, se obtiene una eficiencia superior al 90 % en la frecuencia central de
la banda de trabajo.

La relación entre la eficiencia real y la calculada teniendo en cuenta sólo el área del
detector, tiene que ser la misma que la relación entre las integrales del vector de Poynting
en ambas áreas. Este factor, que denotaremos como F , seguirá la expresión

F =

∫ y2

y1

∫ x2

x1

~P dxdy∫ +∞
−∞

∫ +∞
−∞

~P dxdy
(5.52)

siendo x1 y x2, y y1 e y2, los ĺımites del área del detector.

Esta relación depende de la frecuencia. A continuación se realiza la comparación para
la frecuencia central, f0 = 1,125THz.

F (f0, 15) = 0,946 ⇒ ηlente(f0, 15◦) Detector

ηlente(f0, 15◦) Real
= 0,934

F (f0, 30) = 0,971 ⇒ ηlente(f0, 30◦) Detector

ηlente(f0, 30◦) Real
= 0,950
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Aunque existe una pequeña variación, parece que efectivamente el factor obtenido de
la relación entre las áreas se mantiene para las eficiencias.
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Caṕıtulo 6

Diseño del absorbedor KID con
estructura de meandro

El detector utilizado en el caṕıtulo anterior, debido precisamente a su diseño, solamente
puede absorber el campo en una polarización. El objetivo de este caṕıtulo es diseñar otro
detector que permita absorber ambas polarizaciones a la vez. Para ello, este nuevo detector
va a estar formado por elementos con estructura de meandro, de forma que reciban tanto la
polarización vertical como la horizontal. Según la figura 6.1, la polarización del campo en la
dirección del eje x no ve una ĺınea recta exactamente aunque no hay discontinuidades, es un
camino continuo como en el primer detector realizado. En cambio, en la otra polarización,
el camino es discontinuo. De forma que para la polarización vertical (eje x) el campo se
acopla al detector de forma inductiva, mientras que en la otra polarización (eje y), este
acoplo se realiza de forma capacitiva. Por simplicidad se denominará polarización 1 a la
inductiva y polarización 2 a la capacitiva.

6.1. Diseño de la estructura

El detector se va a componer de un determinado número de elementos como el mos-
trado en la figura 6.1. La estructura tiene una parte horizontal, los dos brazos de longitud
l, que recibirá el campo eléctrico orientado según el eje x, es decir, se trata de la parte
capacitiva, y una parte vertical o inductiva, que absorberá el campo orientado según el
eje y.

Puesto que para esta estructura no se ha desarrollado un modelo anaĺıtico, hay que
diseñarla antes de ponerla bajo la lente de silicio con el fin de encontrar el valor de la
resistencia, Ra, y las dimensiones, que optimizan su eficiencia. Buscamos una estructura
donde la resistencia óptima que maximice la absorción, sea la misma que en el caso del
detector del Caṕıtulo 5, ya que después utilizaremos el mismo conductor para recibir
la radiación. Para ello se realizan una serie de simulaciones, primero con la estructura
formada por una superficie óhmica, cuya resistencia será un parámetro más. Para darle

77
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Figura 6.1: Estructura de CST para el meandro

los valores apropiados a las dimensiones del meandro, al igual que en el caso del anterior
detector, se estudia el array, periódico en ambas direcciones x e y, en el cual la celda
unitaria sea la estructura que queremos diseñar.

Los parámetros de diseño del absorbedor son, además de la resistencia del mismo, Ra,
los valores de los periodos en x e y, dx y dy respectivamente, el ancho, w, y la longitud de
los brazos horizontales, l. El meandro va a ser simétrico respecto del eje x, de forma que
en el array todos los elementos tengan la parte vertical con las mismas dimensiones. A
diferencia del detector formado por los elementos longitudinales, en este caso el periodo
en x no es irrelevante, por lo que es una variante de diseño más.

Para saber cuáles son los valores que optimizan el diseño utilizamos primero la herra-
mienta de optimización que proporciona CST. Hay que llegar a un compromiso entre las
dos polarizaciones de forma que la eficiencia sea lo mayor posible en las dos. La eficiencia
máxima que se puede obtener en cada una de las dos polarizaciones es del 100 % ya que,
al igual que en el caṕıtulo anterior, se coloca un plano metálico a una distancia hback = λ0

4
.

El absorbedor constituido por el array de meandros estará situado una vez más en silicio,
con lo que εr1 = εr2 = εr = 11,9. Para utilizar el optimizador necesitamos unos valo-
res iniciales de las dimensiones. Vamos a elegir unos valores similares a los utilizados en
caṕıtulos anteriores, como son dy = dx = λ0

8
≈ 30µm, w = 5µm y l se escogerá de forma

que el meandro ocupe toda la estructura en la dirección del eje x. Teniendo en cuenta que
se va a dejar 1µm entre el comienzo de la estructura y el meandro (eje x), con el fin de
que no se acoplen los elementos al formar el array, l = dx − 2w − 1µm. Por otro lado, se
elige también un valor inicial para la resistencia de la superfice óhmica. El valor elegido es
Ra = 50Ω, por ser un valor acorde con los obtenidos en el Caṕıtulo 4. El objetivo (goal)
que le marcamos al optimizador es maximizar la absorción. Como tenemos una red con
un solo puerto, según la ecuación 4.2, para hacer la eficiencia máxima hay que minimizar
el parámetro s11, con lo cual éste será el objetivo que le marcaremos al optimizador. Los
parámetros sobre los que se va a aplicar esta herramienta van a ser los periodos dy y dx.
Los valores iniciales son los indicados y los valores finales que vamos a imponer van a ser
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dx = dy = 90µm. Estos valores se eligen ya que, aunque son bastante grandes, no llegan
a λ0

2
.

Si nos centramos primero en la polarización 2, los valores que nos proporciona el
optimizador son dx = 30µm y dy = 90µm. Fijándonos en el meandro, podemos decir que
estos resultados eran de esperar ya que, cuanto más larga (en el eje y) sea la estructura y
más pequeño sea el periodo en x, más se aproxima la estructura a una ĺınea recta y mejor
será el acoplo del campo en esta polarización con el meandro. En la otra polarización pasa
algo parecido pero justo al contrario, la eficiencia es mejor para los valores del periodo en
x mayores. Las gráficas de la figura 6.2 muestran las curvas de la eficiencia para las dos
polarizaciones y para diferentes valores del periodo en x.

Figura 6.2: Curvas de eficiencia para las dos polarizaciones, con diferentes valores del
periodo en x

Vemos en estas gráficas, figura 6.2, la necesidad del compromiso entre las dos polari-
zaciones ya que al intentar mejorar una empeora la otra.

Tras utilizar el optimizador, es necesario realizar alguna curva más con el fin de ver
qué valores de los periodos son los idóneos para ambas polarizaciones. Finalmente los
valores elegidos han sido dy = 84,21µm y dx = 40µm.

Después de tener fijados estos parámetros, hay que estudiar la influencia de l y w.
En las curvas anteriores el valor de l siempre es el máximo que permite el periodo dx,
ahora vamos a demostrar que, efectivamente, este parámetro debe ser lo más grande
posible para que la eficiencia sea máxima y similar en las dos polarizaciones. En la gráfica
izquierda de la figura 6.3 se muestra la evolución de la eficiencia con la longitud de los
brazos horizontales del meandro, l, para cada polarización. Para el caso de la polarización
inductiva (polarización 1), la eficiencia disminuye ligeramente al aumentar esta longitud,
en cambio, en la otra polarización pasa lo contrario, la eficiencia aumenta pero de manera
más notable. Es por esto que se elige el mayor valor posible para este parámetro, tendiendo
en cuenta el periodo en x, l = 26µm. Con respecto al ancho del meandro, w, una vez
fijado el valor de l, se representa también la evolución de la eficiencia en función de este
parámetro en la gráfica de la derecha de la figura 6.3. Como vemos, el valor del ancho del
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meandro tiene que ser lo más grande que las dimensiones de los periodos lo permitan. Por
ello, se fija este valor a w = 6µm.

Figura 6.3: Curvas de eficiencia para las dos polarizaciones, ĺınea azul para la polarización
1 y ĺınea roja para la polarización 2. A la izquierda para diferentes valores de l, y a la
derecha para valores de w

Por último, falta estudiar la influencia de la resistencia del meandro. En la figura
6.4 vemos que la evolución es similar en las dos polarizaciones, a pesar de que la segunda
curva es inferior. El valor óptimo de la resistencia es Ra = 50Ω, que coincide con el elegido
incialmente.

Figura 6.4: Curvas de eficiencia para las dos polarizaciones, ĺınea azul para la polarización
1 y ĺınea roja para la polarización 2, para los diferentes valores de Ra

Tras utilizar el optimizador, y haber estudiado la influencia de las dimensiones del
meandro con el fin de obtener la máxima eficiencia posible en las dos polarizaciones, los
valores elegidos han sido los siguientes

dy = 84,21µm
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dx = 40µm

w = 6µm

l = 26µm

Ra = 50Ω

hback = 66,67µm

Figura 6.5: Eficiencia del meandro diseñado para las dos polarizaciones, para un valor de
hback = 66,67µm

La eficiencia obtenida, en cada una de las dos polarizaciones, con los parámetros
indicados, y para la incidencia normal de la onda plana, es la mostrada en la figura 6.5.

Figura 6.6: Eficiencia del meandro, situado en vaćıo, para las dos polarizaciones, con un
valor de hback = 62µm y un factor de escalado de 1.09

Con estos parámetros, la eficiencia para la polarización 2 es mayor que para la pola-
rización 1. Para tratar de igualarla y obtener valores similares en ambos casos, se puede
variar un poco la distancia del plano metálico trasero. En la figura 6.6 se representan
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de nuevo las curvas de la eficiencia para ambas polarizaciones, pero para un valor más
óptimo del parámetro hback, concretamente para hback = 62µm. Además, se escalan las
dimensiones del meandro anteriores por un factor 1.09 para que las curvas de la eficiencia
sean lo más simétricas posibles. Ahora las curvas alcanzan valores máximos más similares
en los dos casos, y superiores al 90 % para la banda central.

6.1.1. Estructura situada en silicio

Cuando se ilumine la estructura con la lente, ésta estará situada en silicio, por lo tanto
hay que optimizar el detector en este medio. Una vez optimizada la estructura en el vaćıo,
es sencillo trasladarla a otro medio dieléctrico homogéneo, para ello sólo hay que escalar
todos los valores con el factor

√
εr. Si escalamos los valores obtenidos en el apartado

anterior por εr = 11,9, tenemos que

dy = 24,41µm

dx = 11,60µm

w = 1,74µm

l = 7,54µm

Ra = 14,5Ω

hback = 17,97µm

Por lo tanto la eficiencia obtenida en las dos polarizaciones tienen que ser similares a
las de la gráfica 6.6, como se ve en la figura 6.7.

Figura 6.7: Eficiencia del meandro, situado en silicio, para las dos polarizaciones, con un
valor de hback = 17,97µm y un factor de escalado de 1.09
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6.1.2. Conductor

Una vez hemos diseñado y optimizado el meandro, se sustituye la superficie óhmica
por un conductor con una determinada conductividad, σ, una resistencia, Ra, y con un
determinado espesor, h. De nuevo estos parámetros se relacionan entre śı mediante la
ecuación 4.30. Vamos a fijar el mismo espesor que en el caso del detector formado por
dipolos, es decir, h = 1µm. De forma que, teniendo en cuenta el valor de la resistencia
óptima, Ra = 14,54Ω, la conductividad del material será σ = 68, 776 S/m.

Figura 6.8: Eficiencia del meandro, situado en silicio y realizado en un material conductor
de espesor h = 1µm, para las dos polarizaciones, con un valor de hback = 17,97µm y un
factor de escalado de 1.04

En la figura 6.8 se representan de nuevo las curvas de eficiencia para este caso concreto.
Se han vuelto a escalar los valores obtenidos a fin de conseguir que las curvas de la eficiencia
fueran lo más simétricas posibles para las dos polarizaciones. En este caso, el valor de este
factor es 1.04, con lo que los valores finales del meandro son

dy = 25,39µm

dx = 12,06µm

w = 1,81µm

l = 7,84µm

Ra = 14,5Ω

hback = 17,97µm

6.2. Estructura iluminada con la lente de silicio

Una vez diseñado el detector, lo vamos a iluminar con las lentes del caṕıtulo anterior,
de nuevo para los dos ángulos θmax = 15◦ y θmax = 30◦. Queremos un detector con unas



84

dimensiones lo más parecidas posibles a las del detector del caṕıtulo anterior, aún aśı, no
van a ser exactamente las mismas ya que las dimensiones del meandro no son las mismas
que las del dipolo. El número de meandros que forman el detector son Nx = 87 y Ny = 41,
y tiene un área total de 1048µm× 1041µm.

6.2.1. Cálculo de la eficiencia de absorción

Para poder conocer la eficiencia de absorción en cada una de las polarizaciones del
campo eléctrico, necesitamos, al igual que el caso del caṕıtulo anterior, con el detector
formado por la malla de elementos longitudinales, la potencia de entrada al absorbedor.
Esta potencia no depende de la estructura del detector, sólo de su área y del ángulo de
incidencia máximo. Aunque los dos detectores no tienen exactamente el mismo área, se
va a utilizar la misma potencia de entrada para poder comparar los resultados de ambos
casos. Por ello, las potencias de entrada siguen siendo las de la tabla 5.4. Igual que en el
caṕıtulo anterior, esta potencia de entrada no es la real, ya que sólo se tiene en cuenta
el área del detector. Según la ecuación 5.2, necesitamos, ademas de Pi, las pérdidas en el
detector, Ploss. En la tabla 6.1 están recogidos los valores de estas pérdidas.

Tabla 6.1: Volumen de pérdidas en el detector formado por meandros

f = 0,75THz f = 1,125THz f = 1,5THz
Ploss(nW) (θmax = 15◦) Polarización 1 3,8972 4,6125 4,0787

Polarización 2 4,0126 4,6706 4,0564
Ploss(nW) (θmax = 30◦) Polarización 1 3,9246 4,7652 4,1942

Polarización 2 4,0370 4,8083 4,2382

Con lo cual las eficiencias de absorción del detector formado por meandros e iluminado
por la lente de silicio son las mostradas en la tabla 6.2.

Tabla 6.2: Eficiencia de absorción del detector formado por meandros e iluminado por la
lente de silicio

f = 0,75THz f = 1,125THz f = 1,5THz
ηlente (θmax = 15◦) Polarización 1 85,2 % 90,7 % 88,3 %

Polarización 2 87,7 % 91,8 % 87,8 %
ηlente (θmax = 30◦) Polarización 1 83,3 % 90,4 % 89,2 %

Polarización 2 85,6 % 91,9 % 90,1 %
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6.2.2. Eficiencia de absorción real

El cálculo de la eficiencia de absorción real se hace de nuevo para la potencia de entrada
total en el plano z = 0 de la estructura. Estos valores de Pi son los mismos que los de
la tabla 5.9, y junto con las pérdidas obtenidas en las simulaciones, 6.1, proporcionan la
eficiencias reales mostradas en la tabla 6.3

Tabla 6.3: Eficiencia real de la lente con el detector formado por meandros, obtenida con
CST

f = 0,75THz f = 1,125THz f = 1,5THz
ηlente (θmax = 15◦) Polarización 1 77 % 84,3 % 79,7 %

Polarización 2 79,3 % 85,4 % 79,4 %
ηlente (θmax = 30◦) Polarización 1 76,8 % 85,7 % 81,3 %

Polarización 2 79 % 86,4 % 82,1 %

Aunque la eficiencia obtenida es menor que si se considera sólo el área del detector,
su comportamiento es el mismo.

La relación entre la eficiencia real y la calculada teniendo en cuenta sólo el área del
detector, tiene que ser la misma que la relación entre las integrales del vector de Poynting
en dichas áreas. Este factor se calcula de igual forma que en el caṕıtulo anterior, mediante
la expresión 5.52. Esta relación depende nuevamente de la frecuencia y el ángulo de
incidencia máximo. A continuación se realiza la comparación para la frecuencia central,
f0 = 1,125THz.

Polarización 1 o inductiva

F (f0, 15◦) = 0,946 ⇒ ηlente(f0, 15◦) Detector

ηlente(f0, 15◦) Real
= 0,930

F (f0, 30◦) = 0,971 ⇒ ηlente(f0, 30◦) Detector

ηlente(f0, 30◦) Real
= 0,950

Polarización 2 o capacitiva

F (f0, 15◦) = 0,946 ⇒ ηlente(f0, 15◦) Detector

ηlente(f0, 15◦) Real
= 0,930

F (f0, 30◦) = 0,971 ⇒ ηlente(f0, 30◦) Detector

ηlente(f0, 30◦) Real
= 0,940

De nuevo, aunque existen unas pequeñas variaciones, parece que efectivamente el factor
obtenido de la relación entre las áreas se mantiene para las eficiencias.
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Caṕıtulo 7

Conclusiones y trabajos futuros

7.1. Conclusiones

Se ha realizado un estudio electromagnético de estructuras periódicas destinadas a
constituir sistemas de detección, de tipo KID, de la radiación de terahercios, maximizando
la eficiencia de absorción.

Primeramente se ha desarrollado un modelo anaĺıtico que nos proporciona la impe-
dancia de la estructura sin necesidad de utilizar programas de simulación. Se ha obtenido
una expresión muy general, que se puede aplicar para cualquier medio estratificado en el
que se encuentre situado un array periódico, sin más que desarrollar la función de Green
correspondiente a la situación concreta que se desee analizar. El modelo ha sido valida-
do posteriormente para diferentes situaciones y aproximaciones. También se ha realizado
un análisis en frecuencia, gracias al cual conocemos la respuesta del modelo en la banda
submilimétrica. Esto nos ha permitido ver que el hecho de colocar un plano metálico en
la parte trasera de la estructura, actuando como reflector, hace que la eficiencia suba
hasta el 100 % para una frecuencia que puede variar según el diseño, y se mantiene por
encima del 90 % para una banda de aproximadamente una octava. Por el contrario, si
no existe dicho plano metálico, y la estructura está situada entre dos dieléctricos iguales,
concretamente se ha considerado el vaćıo, la eficiencia se mantiene constante para una
banda mucho mayor, pero en torno al 50 %. Una futura elección entre un modelo y otro,
dependerá de las caracteŕısticas que queramos para el diseño, mayor ancho de banda o
mayor eficiencia.

Tras el análisis individual de la estructura periódica, se ha desarrollado un primer
modelo del detector. La estructura absorbedora constará, no sólo de los elementos con-
ductores que forman el array, sino también de una lente de silicio que focaliza la radiación
hacia el centro del dispositivo, con el fin de evitar acoplamientos entre los elementos y
reducir el área del propio absorbedor. El disponer de un modelo teórico de la impedancia,
nos permite obtener también una expresión anaĺıtica de la eficiencia del detector en fun-
ción de los ángulos de incidencia de la radiación. La inclusión de la lente para iluminar el
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detector, hace que al dispositivo lleguen múltiples rayos con diferentes ángulos, por lo que
para calcular la eficiencia total se tienen en cuenta todos ellos, y una vez más se puede ob-
tener este valor de forma teórica. Al igual que en el caso del array periódico, se realiza un
estudio de la respuesta en frecuencia de la estructura, por medio de este modelo anaĺıtico.
Se ha considerado una sóla estratificación, el detector en silicio con plano metálico, pero de
igual forma se puede hacer con otra situación puesto que el modelo anaĺıtico desarrollado
nos da la posibilidad de ser utilizado para cualquier medio en que se sitúe el detector, esto
facilita la elección puesto que no es necesario realizar simulaciones previas. En el Caṕıtulo
5 se obtiene una expresión de la eficiencia para la estructura completa (lente + detector),
que se valida nuevamente por medio de simulaciones realizadas con CST. Para el detector
diseñado se han obtenido unos valores de eficiencia de absorción real por encima del 90 %
para las frecuencias centrales de la banda, bajando en los extremos de la misma pero sin
ser inferior en ningún caso del 80 %.

La eficiencia de absorción que hemos conseguido con el anterior detector es muy eleva-
da, se absorbe prácticamente toda la potencia que llega. Pero con este dispositivo solamen-
te podemos recibir el campo de una polarización. Después de realizar el diseño y estudio
del primer detector, se realiza otro con la finalidad de que se reciban las dos polarizaciones
del campo eléctrico a la vez, con un sólo absorbedor. Esto se consigue variando la forma
inicial de los elementos que constituyen el dispositivo y dotándolo de una parte horizontal
y otra vertical, adquiriendo la forma de meandro mostrada en el Caṕıtulo 6. Para este
caso no hemos desarrollado un modelo anaĺıtico equivalente, este punto se incluye como
una posible continuación del trabajo realizado, en el apartado siguiente, por ello ha habi-
do que estudiar la dependencia de la eficiencia de cada polarización con las dimensiones
del meandro. Al igual que en el caso anterior, se ilumina nuevamente la estructura con la
lente de silicio, y se estudia la eficiencia obtenida. En este caso se consiguen eficiencias
reales más bajas para cada una de las polarizaciones de forma individual, pero no si se
tiene en cuenta que se están recibiendo las dos a la vez. En general, la polarización 2, o
capacitiva, proporciona mejores eficiencias que la inductiva, pero sin grandes diferencias.
Podemos decir que, en media, se obtiene una absorción del 85 % para la frecuencia central
de la banda de trabajo.

7.2. Ĺıneas futuras

En esta sección se proponen una serie de mejoras y trabajos futuros que se podŕıan
seguir en la ĺınea del trabajo desarrollado en el presente proyecto.

En el modelo anaĺıtico se podŕıa seguir el desarrollo obteniendo:

• Un modelo de la impedancia de un array finito. El modelo que aqúı se ha
desarrollado ha sido el de un array periódico, pero, siguiendo un procedimiento
similar, se podŕıa obtener una expresión para un conjunto finito de dipolos.
Posteriormente se podŕıa realizar una validación, igual que se ha hecho en el
Caṕıtulo 4, con la estructura finita.
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• Un modelo de la impedancia del meandro. Este punto seŕıa interesante a la
hora de facilitarnos de nuevo el diseño del detector formado por elementos
individuales con estructura de meandro.

Siguiendo con el estudio en frecuencia de la lente realizado para el caso considerado
en el Caṕıtulo 5, habŕıa que completarlo para otros escenarios, como la situación en
la que se coloque aire detrás del detector en lugar de silicio, sin el plano metálico. Este
paso seŕıa importante para poder comparar distintas situaciones y ver qué ventajas
proporciona cada una en cuanto a eficiencia de absorción proporcionada y ancho de
banda conseguido. Este estudio comparativo es importante a la hora de fabricar el
dispositivo ya que la elección de una estratificación u otra puede variar mucho la
dificultad a la hora de construir el sistema, aśı como los costes de fabricación.

Análisis del detector completo, LEKID, añadiendo la parte capacitiva, y estudiando
el comportamiento del circuito resonador de microondas. También seŕıa interesante
analizar la dependencia de los desplazamientos de la frecuencia de resonancia del
circuito al recibir la radiación, con la variación de la inductancia que se produce al
incidir los fotones en el inductor.

Estudio de la eficiencia si se introduce en la estructura una antena para acoplar
la radiación al circuito resonante, en vez del inductor de tipo LEKID, que recibe
directamente los fotones, que se ha utilizado en este caso. La antena recibiŕıa dicha
radiación, generándose una corriente que es ”lanzada”por una ĺınea de transmisión,
como podŕıa ser, por ejemplo, una CPW. De forma que la variación de la induc-
tancia se va a producir de una forma distribuida, a diferencia del caso que se ha
desarrollado en el cual cambia de una forma más localizada (sobre todo en la par-
te central del detector) y es un cambio más brusco. Se trata de realizar un análisis
electromagnético de este otro sistema y comparar la eficiencia de absorción obtenida
de ambas formas.

La idea es que estos dispositivos (lente + detector completo) se incluyan en ins-
trumentos formando grandes arrays, con miles de ṕıxeles. Por ejemplo, se podŕıan
colocar en el foco de un telescopio, de forma que a cada una de las lentes del array
llegara la radiación de un punto del espacio, siguiendo un patrón de Airy, igual que
el que llega a cada uno de los detectores debido a la focalización de la lente. De esta
manera, el estudio realizado de la eficiencia de absorción con el patrón de Airy se
podŕıa extrapolar para el nivel superior del reflector del telescopio. En este proyecto
hemos presentado el cálculo de la eficiencia de absorción de un absorbedor periódico
situado en el foco de una lente iluminada por una onda plana. Si ahora ponemos
esta lente en el foco de un telescopio, tendremos la lente iluminada por una serie
de ondas planas que componen el patrón de Airy del telescopio. De modo que, la
eficiencia total será la integración en función de estas ondas planas de la eficiencia
que hemos calculado aqúı. Puede ser interesante realizar este desarrollo teórico de
la eficiencia del telescopio de forma que permitiera realizar los diseños sin necesidad
de hacer uso de programas de simulación.
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Apéndice A

Presupuesto

En este apéndice se presenta el presupuesto asociado al desarrollo del presente pro-
yecto. En primer lugar se detallan los costes de personal en que se ha incurrido y, a
continuación, se muestran los costes derivados del material empleado. La adición de cada
uno de ellos constituirá el presupuesto final.

A.1. Costes de personal

Los costes de personal o recursos humanos se componen únicamente de los honorarios
del Ingeniero de Telecomunicación encargado del desarrollo del proyecto. Los honorarios
correspondientes se pueden ver en la página web del Colegio Oficial de Ingenieros de
Telecomunicación, [50]. Aunque el ritmo de trabajo no ha sido constante, se estima que se
han invertido una media de 5 horas al d́ıa durante los meses comprendidos de septiembre
de 2010 a marzo de 2011. Considerando que un mes tiene 20 d́ıas laborables, tenemos un
total de 700 horas.

Tabla A.1: Costes de personal

Concepto Horas Honorarios Importe
Costes de personal 700 horas 47e/hora 32.900e

A.2. Costes de material

Los materiales empleados para la realización del proyecto han sido los siguientes:

1. Un ordenador personal, valorado aproximadamente en 1.000e.
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2. El software de simulación utilizado, CST, cuya licencia asciende a 5.000e anuales.

3. El software de análisis matemático Matlab, cuya licencia asciende a 1.000e anuales.

Tabla A.2: Costes de material

Concepto Unidades Precio unitario Importe
Ordenador personal 1 1.000e 1.000e
Licencia CST 1 5.000e 5.000e
Licencia Matlab 1 1.000e 1.000e
TOTAL 7.000e

A.3. Presupuesto total

El presupuesto total asciende a 39.900e, incluyendo tanto los costes de personal como
los costes de material.

Tabla A.3: Presupuesto total

Concepto Importe
Costes de personal 32.900e
Costes de material 7.000e
TOTAL 39.900 e
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