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Metamateriali e Materiali Plasmonici

Capitolo Primo

Metamateriali e Materiali Plasmonici

L’interesse e i primi esperimenti sui metamaterfalmateriali in cui le onde magnetiche
interagiscono con inclusioni metalliche, inducenfdfmomeni elettrici e magnetici che
modificano la permittivita e la permeabilitd del zme in cui sono inseriti — risalgono agli
ultimi anni del XIX secolo, quando il fisico JagadChunder Bose comincio a dedicarsi allo
studio di materiali “artificiali”, conducendo il pno esperimento alle frequenze delle
microonde su strutture e geometrie arrotolate caeceessenzialmente mezzi chirali. Meno di
due decenni dopo, questi esperimenti furono riptaskarl Ferdinand Lindman, che utilizzo
gli stessi mezzi artificiali includendo in un mezzspite numerose eliche metalliche orientate
in modo casuale; intorno alla meta del XX secoloi, pVinston E. Kock riusci a ricavare
I'effettivo indice di rifrazione dei mezzi artifiali, aprendo la strada a numerosi altri studi,
che si focalizzarono sulle singole proprieta detemali “ospiti” e sui parametri che potevano
0 meno incidere sulla resa d'utilizzo dei diversatariali, come la forma, la dimensione, la
composizione delle inclusioni metalliche, la lorendita, e cosi via. Il fisico russo Victor
Veselago negli anni Sessanta studio poi I'utiliszanateriali in cui sia la permittivita sia la
permeabilita presentavano valori reali negativi ededninate frequenze e fu il primo a
mostrare che un mezzo cosi fatto presentava uceidiirifrazione negativo.

Partendo proprio da queste basi, lo studio dei maditartificiali — noti anche come “left-
handed media” (LHM), “double negative metamatetidBNG), “backward-wave media”
(BW media), “cloaking materials” solo per citareciale espressioni — si & sviluppato
enormemente, soprattutto negli ultimi dieci anon ¢ rilevanti contribuiti di diversi gruppi di
ricerca [1]. Il motivo di questo rinnovato interegser I'elettromagnetismo, di cui si pensava
di aver ampiamente indagato le possibili declinaizioisiede proprio nelle caratteristiche
potenziali dei metamateriali, che non sono maieiiatenso stretto, poiché non é possibile
trovarli in natura, quanto piuttosto strutture feotali create per ottenere determinate e
prefissate caratteristiche ottiche ed elettromagnet proprio la possibilita di progettare
dispositivi e sistemi con nuove caratteristiche reppeta, non ottenibili con approcci
convenzionali, ha dato nuova linfa a questa brardela ricerca nel campo
dell’elettromagnetismo. Inoltre, la posizione imedia dei metamateriali, a meta strada tra la
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fisica e l'ingegneria, i relativi approcci multidiplinari che ne derivano, pongono questi
mezzi in una posizione particolare.

Esistono due principali categorie di metamateriatiristalli elettromagnetici o fotonici e i
mezzi efficaci. Nella prima categoria vanno comprsei materiali composti da strutture
costituite da nano o micro-inclusioni periodiché,cui periodo € comparabile con la
lunghezza d’'onda del segnale; di conseguenzaplaripta elettromagnetiche di tali strutture
derivano soprattutto dalla periodicita, al contradi quanto accade invece nei mezzi efficaci:
in questi ultimi, infatti, il periodo & decisamenpé&l piccolo della lunghezza d’onda del
segnale, e le proprieta elettromagnetiche di t&lzzhdevono essere ricavate attraverso una
procedura di omogeneizzazione.

Il lavoro svolto in questi anni di ricerca si conti proprio su questa seconda categoria di
materiali e, in particolare, su quella sottoclatismetamateriali che presenta solo un elemento
dei parametri costitutivi che assume valori nega@uesti materiali, chiamati SNG (Single
NeGative), presentano valori negativi della pageale della permittivita (ENG Epsilon-
NeGative) o della permeabilita (MNG Mu-Negative)una determinata banda di frequenza.
Le caratteristiche particolari di tali materiali i& loro accoppiamento con materiali
convenzionali o con altri materiali non convenzionpermettono la realizzazione di
dispositivi dalle caratteristiche innovative e nogalizzabili con l'utilizzo di materiali
standard; numerosi lavori sono stati presentatjeardo, nei quali sono stati impiegati come
elementi base per la realizzazione di cavita risin@ strutture guidati dalle dimensioni
piuttosto minori della lunghezza d’onda [1] [3],rda riduzione della diffusione da oggetti

[4], per il progetto di superlenti [5], etc.

1. MATERIALI PLASMONICI

Alle frequenze ottiche molti metalli presentanowatore della permittivita negativo quando
gli elettroni di conduzione sono liberi di muovensiun ambiente caratterizzato da cariche
statiche positive (ioni) e, nel complesso, questiati presentano una carica totale neutra:
cosi € definito il comportamenfdasmonicodei metalli che determina, a frequenze minori
della frequenza di plasma, un valore negativo dgedlanittivita del mezzo.

Se applichiamo un campo elettromagnetico oscillaigefrequenza angolam@ a un mezzo

plasmonico, il movimento degli elettroni potra essgescritto nel seguente modo:

mafr +myoy =-& d (2)
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dovem e la massa dell’elettrone e il secondo terminéar(@l) rappresenta una forza viscosa
che agisce sugli elettroni dovuta a tutti i processelastici presenti. Si & assunto che la
lunghezza d’onda del campo sia maggiore dello sapostto degli elettroni, in modo tale che
questi percepiscano il campo elettrico spazialmeostante e che le velocita coinvolte siano
sufficientemente piccole da poter trascurare ltedfedel campo magnetico. Cid porta a

definire un vettore di polarizzazione per unitdaliume nel mezzo:

ne?/ m
P=(e-1)ggE=-ner=————E (2)
w(w= jy)
doven e la densita degli elettroni di conduzione e assunto che ogni elettrone contribuisca
indipendentemente alla polarizzazione. Dalla (2)oiene I'equazione della costante
dielettrica relativa del mezzo plasmonico:
2
&=¢& 1‘fp—|. €))
f(f-jv)

dove ¢, =1 € il valore della permittivita relativa a frequennfinita, f (e/2ﬂ) n/me

pl =

la frequenza di plasma ie=y/2m e la frequenza di collisione. Sostituendo la (8)len

equazioni di Maxwell e considerando variazioni spiadel tipo e KT sj ottiene 'equazione

di dispersione:
k2 =(27t 1¢)? (2 fy 1) (4)

dovek € il modulo del vettore d’'ondae e la velocita della luce nel vuoto. La permit@vit
relativa assume valori negativi a frequenze midefia frequenza di plasma (3), schermando
il plasma al suo interno da campi incidenti (il tee¢ d’onda assume valori puramente
immaginari (4)). Al di sopra della frequenza digpte, la permittivita € positiva e consente la
propagazione del campo elettromagnetico al suonoték € reale (4)). La trattazione svolta
finora e la teoria di Drude-Lorentz, per questo immimolto spesso la relazione (3) viene
chiamata anche modello dispersivo di Drude.

Per molti metalli, la frequenza di plasma é allagfrenza dell'ultravioletto e e piccola

rispetto af, . Tipico esempio e l'argento (Figura 1), che pusees descritto alle frequenze
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del visibile attraverso il modello dispersivo (3jlove &,=5, f;, =972.7THz e

v =4.35THz.

-204

—Ref, }

-604

SILVER PERMITTIVITY

-804

a€20€0 5+
200 300 400 500 600 700 800 900 1000

FREQUENCY

Figura 1: Permittivita relativa dell’Argento.

In generale, comunque, la dissipazione dei megalinolto elevata soprattutto alle basse

frequenzef =v, e la parte immaginaria predomina sulla parteereain consentendo il loro

utilizzo come mezzi a permittivita negativa (ENG).

Un valore negativo della parte reale della perniiétipud essere ottenuto anche nei mezzi
dielettrici ordinari con cariche non libere, nddanda di frequenze al di sopra della frequenza
di risonanza. Consideriamo un mezzo nel qualelefiireni siano confinati intorno al nucleo e
sia applicato un campo elettromagnetico: questwtidetermina una variazione della

posizione degli elettroni. Si crea allora una focmatraria che ristabilisce la posizione di

equilibrio degli elettroni:—m(2ﬂf0)2r . Includendo questo termine nella (1) si ottiene la

relazione di dispersione di Lorentz per la perwittli relativa:

(1_‘95) f02

e=l-————"F——
f2 - f,2 - juf

(5)
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dove & :1—n(277\9)2 /(50 m 52) e la permittivita a frequenza nulla. Si pud notameuesto

caso, che la permittivita assume valori negatiViarieanda di frequenzéfo, fo 55) .

2. METAMATERIALI ENG/MNG ALLE FREQUENZE DELLE MICROONDE

Alle frequenze delle microonde non esistono mdtemeturali che assumono valori negativi
della parte reale della permittivita o della perbiki@, solamente la ionosfera presenta un tale
comportamento per la permittivita al di sotto ddilequenza di plasma. Proprio per studiare
l'interazione dei campi elettromagnetici con fluidinizzati, come la ionosfera, Rotman
propose [6] due differenti tipologie di mezzi ddidli che potessero mimare il
comportamento di quest'ultima: 1Rodded Media una griglia di fili metallici disposti
periodicamente; 2pParallel-Plate Media una guida a piatti piani paralleli che lavoradal

sotto della frequenza di taglio per il modo fondataée Th;.

2.1 Rodded Media

E
L)kinc

Ebkinc

~
a

Figura 2: Rodded media configurazione uniassialeiffura a sinistra) e isotropo (figura a destra).

| Rodded medigono costituiti da una schiera periodica bi o mnielnsionale di fili metallici
immersi in un dielettrico isotropo e omogeneo (Fég2). Il loro comportamento e stato
ampiamente investigato in passato [6]-[8], e iblatilizzo & stato riproposto recentemente
per le particolari caratteristiche elettrodinami¢@eche essi presentano.

Nell'ipotesi che la cella elementare sia sufficeanente piccola rispetto alla lunghezza d’onda

(a<<Ay) e che lo spessore dei fili sia piuttosto minorepégiodo della strutturgr <<a), &

possibile ricavare il valore efficace della periith in funzione della geometria e delle

caratteristiche dei materiali utilizzati [9]:
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f,2
Elrod =1-—— 6
La frequenza di plasma e la frequenza di collisiem®o allora date da:

c/a , V:4ﬂ§(a/r)2fp| (7)

Pl =,/2nln(a/r) g

dove &g, C, a, r e gindicano rispettivamente la permittivita del mezspitante, la velocita

f

della luce nel vuoto, il periodo spaziale, il ragdei fili e la conducibilita.

La configurazione bidimensionale determina unaos$p anisotropa della struttura: solamente
il campo elettrico parallelo ai fili puo determieauna variazione del comportamento della
struttura; la permittivita efficace in tale direm® é data dalla (7) e risulta uguale a quella del
mezzo ospitante sul piano perpendicolare. Al coiatrda configurazione tridimensionale

permette di ottenere una risposta della struttso&ropa con permittivita efficace data dalla

).

2.2 Parallel-Plate Media

i |L /AB.E

Figura 3: Guida a piatti piani e paralleli.

In alternativa afodded mediumRotman propose I'utilizzo di una struttura casta da una
guida o da una serie di guide a piatti piani e lfgrariempita da un mezzo dielettrico
isotropo e omogenea, (Figura 3). L'utilizzo di tale struttura e limiata problemi
bidimensionali, poiché si comporta come un mezficafe plasmonico solo se il campo &
polarizzato linearmente (parallelo a piani metgllic

I modi fondamentali TE che si propagano all'intedidale struttura sono caratterizzati dalla

seguente costante di propagazigh& e dallimpedenza caratteristi' = :

10
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o= (07 =i

ZTEZOO%ZOO/ Eeff (8)
B
_ A
Eeff =€r mz

dove Lky e rgsono rispettivamente I'altezza della guida, il mioddel vettore d’onda nel
vuoto e l'impedenza caratteristica nel vuoto. Cdesando solo il modo fondamentale

(n :O), la guida a piatti piani e paralleli (8) funziopar incidenza normale come un mezzo
plasmonico (3), dovegys =&, fy =c\/5/2L ev=0. Nel caso di incidenza obliqua,

bisogna tenere conto della presenza di una compomiah vettore d’onda normale ai piatti

K,; la permittivita efficace diviene:

ST T

2.3 Split Ring Resonators

Alle frequenze delle microonde — cosi come a fregaeottiche — non esistono materiali che
presentano valori negativi della permeabilita. Uosgbile modo per avere un tale
comportamento e utilizzare delle nano-inclusionitatiehe che, eccitate opportunamente,
possano determinare una magnetizzazione efficairavaitso la creazione di momenti
magnetici generati da distribuzioni di correnticdinduzione e di spostamento e che, inoltre,

presentino una polarizzazione elettrica indottacuaabile.

11
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Figura 4: Split Ring Resonators.

Consideriamo una distribuzione periodica di inaasimetalliche di forma circolare (Figura
4) e ipotizziamo che un campo elettromagneticodm@u di esse con un campo magnetico
parallelo all'asse delle inclusioni (nella Figural'dsse y); si induce, allora, una corrente
superficiale circolare che tende a generare unanet&gazione che si oppone al campo
incidente. L’assenza, pero, della chiusura delllangon permette alla corrente di scorrere sul
singolo anello; la presenza del gap tra i due mmelhcentrici permette la chiusura del
circuito. La struttura cosi fatta si comporta coamecircuito risonante L-C, dove il termine
induttivo € dovuto alla corrente che scorre sugklkh e la capacita € causata dal gap tra gli

anelli.

Nell'ipotesi che il gap sia molto piu piccolo delggio dell’anello interna <« r,, che le
capacita dovute ai gap presenti sui singoli arsélho trascurabili, che il campo magnetico
incidente sia spazialmente costa(es> a) e che inoltrer,, >c, 1<r, In(c/d)> 7, si
ottiene la seguente permeabilita efficace perrldtsta in Figura 4 [9]:

(1- 1) £2
£2-fo% = jyf

Meft =1~ (10)

La frequenza di risonanzg), la frequenza di collisiong e la permittivita a infinitog,

sono legate alla geometria della struttura e adlatteristiche del materiale utilizzato nel

seguente modo:

12
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¢ _% 3(| /r)

0™ min(2c /d)
|

y=200m), (12)
WHo

Moy =1=11(r /a)2

dove ¢, € la velocita della luce nel vuot, é la resistivita per unita di lunghezza e gliialtr

parametri sono quelli mostrati in Figura 4.

25

20F
15F

10F

n | 1 I
9.2110% 9.41110°

mo%
Figura 5: Andamento della permeabilita relativa (a0mm, c=1mm, d=0.1mm, I=2mm, r=2mm).

La permeabilita presenta un andamento dispersivilesia quello di Lorentz (5) e assume

valori negativi nell'intervallo di frequenz(efo, fo !\ Hoo )

Il mezzo descritto finora & anisotropo e la pernigalefficace data dalla (10) € il valore della
permeabilita solo sull’asse y (Figura 4). Per sapeguesta limitazione, si possono sistemare
gli anelli in modo tale che per qualsiasi polarzeae del campo il metamateriale risponda

come un mezzo isotropo [9].

13



Metamateriali e Materiali Plasmonici

Bibliografia

[1] Caloz Christophe, Tatsuo Itoh, “Electromagnetic &featerials: Transmission Line Theory and
Microwave Applications”, John Wiley & Sons, Hobokétew Jersey, 2006.

[2] Alu Andrea and N. Engheta, “Pairing an Epsilon-NegaSlab With a Mu-Negative Slab: Resonance,
Tunneling and TransparencyEEE Trans on Antennas and Propagatiafgl. 51, No. 10, October 2003.

[3] All Andrea and N. Engheta, “Guided Modes in a Wangg Filled With a Pair of Single-Negative
(SNG), Double-Negative (DNG), and/or Double-Posit{DPS) Layers,TEEE Trans on Microwave Theory and
Techniquesyol. 52, No. 1, January 2004.

[4] Silveirinha Mario G., A. Alu, N. Engheta, “Paralglate metamaterials for cloacking structures,”
Physical Review E5, 036603, 2007.

[5] Wood, B., J. B. Pendry, “Directed subwavelengthdmg using a layered metal-dielectric system,”
Physical Review B4, 2006.

[6] Rotman, Walter, “Plasma Simulation by Artificial@éctrics and Parallel-Plate MedidRE Trans. on

Antennas and Propagatiopp. 82-95, January, 1962.

[7] Brown J., “Artificial dielectrics having refractivimdices less than unityProc. IEE Monograph No.
62R, vol. 100, pt. 4, pp. 51-62, May 1953.
[8] Brown J., W. Jackson, “The properties of artificitblectrics at centimeter wavelengthBfoc. |IEE

paper no. 1699R, vol. 102B, pp. 11-21, January5195

[9] Pendry J. B., A. J. Holden, W. J. Stewart and, ¢uivgs, “Extremely Low Frequency Plasmons in
Metallic Mesostructures Physical Review Letter¥ol. 76, No. 25, 17 June 1996.

[10] Pendry J. B., A. J. Holden, D. J. Robbins, and WStgwart, “Magnetism from Conductors and
Enhanced NonLinear PhenomendEE Trans. on Microwave Theory and Tecnique®l. 47, No. 11,
November 1999.

14



Linee di trasmissione accoppiate in microstriscia

Capitolo Secondo

Linee di trasmissione accoppiate in microstriscia

Le linee a microstriscia sono le linee di trasnuissi piu utilizzate per la realizzazione di
componenti circuitali integrati alle microonde (MIG progressi fatti nella tecnologia dei
circuiti stampati e i costi ridotti di realizzazieninfatti, hanno portato I'utilizzo delle linee a
microstriscia in un’ampissima gamma di applicazidsi Inoltre, la configurazione planare di
tale struttura permette di determinare le caratiehie primarie (velocita di fase e impedenza
caratteristica) in funzione delle caratteristicheometriche e fisiche della struttura in un
singolo piano.

La configurazione a linee di trasmissione accogpiabnsiste nel porre due linee di
trasmissione in microstriscia (0 anche piu di dudjicientemente vicine — la separazione tra
di esse pud essere sia costante sia variabile gl imodo si presenta un accoppiamento
continuo tra i campi elettromagnetici delle dueséin Le linee accoppiate sono ampiamente
utilizzate nei circuiti VLSI (Very Large Scale Iggeated) per applicazioni digitali e circuiti
integrati a microonde [2]. Numerose interconnedspmssono essere presenti su un singolo
chip; nel progetto di queste interconnessioni etonahportante soddisfare i requisiti in
termine di dimensioni, potenza, frequenza di cle&ckifardo di propagazione. Distorsione del
segnale, rumore e diafonia tra le linee sono icitiproblemi da evitare. Un appropriato
progetto permette, dunque, di limitare tali fenomen gioca un ruolo fondamentale
nell’evoluzione della tecnologia VLSI.

Esistono numerosi componenti a microonde che seabizrati utilizzando sezioni di linee
accoppiate: possiamo elencarne i seguenti princytdizzi come accoppiatori direzionali,
filtri, balun, reti di adattamento d'impedenza,onatori, induttori, capacitori, blocchi in
corrente continua; tra questi, i piu utilizzati earfiltri e gli accoppiatori direzionali. Questi
ultimi, in particolare, eseguono numerose funziogii circuiti e nei sottosistemi a microonde
[3]; sono utilizzati per campionare la potenza percontrollo dellampiezza e la
compensazione della temperatura; inoltre, vengonohea impiegati come divisori e
combinatori di potenza. Negli amplificatori bilaatiil loro utilizzo permette di ottenere un

ottimo valore del rapporto di onda stazionaria (RO8SWR) sia in ingresso, sia in uscita;

15
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nei mixer bilanciati e negli analizzatori di ref®i, sono utilizzati per campionare i segnali

incidenti e riflessi.

1. CARATTERISTICHE GENERALI DELLE LINEE ACCOPPIATE

Un’importante proprieta di qualsiasi linea di trassione costituita da due conduttori ideali
posti in un mezzo omogeneo € quella di supporta@dpagazione di modi TEM — esempi
comuni sono le linee coassiali e le linee bifilama linea di trasmissione in microstriscia non
supporta modi puramente TEM ma modi quasi-TEMaihpo elettromagnetico € distribuito
essenzialmente nella sezione trasversale allaidivezdi propagazione, ma esistono anche
delle componenti longitudinali del campo che soaosate dai campi ai bordi dovuti alla
discontinuita dielettrica tra I'aria e il substrdtt). Dato che le componenti di bordo sono
molto piccole rispetto al campo principale, in painalisi & utilizzabile I'approssimazione di
modi TEM. Si possono allora definire la costant@mipagazione e 'impedenza caratteristica
del modo in funzione dei parametri primari dellaek: induttanza, capacita, resistenza e
conduttanza. L'approssimazione di modo quasi-TEXal&a nel limite quasi-statico quando

la frequenza di lavoro & abbastanza piccola, inavialé che la distanza tra i conduttori risulta

molto piu piccola della lunghezza d’on(ia)lg /20).

Nel caso di linee accoppiate, queste considerazdonbd ancora applicabili; bisogna pero
considerare il fatto che la struttura supporta umaero di modi pari al numero di conduttori
meno uno. La trattazione a linee di trasmissioaoga applicabile per ogni singolo modo; in
particolare, tratteremo d’'ora in avanti il caso dlie linee di trasmissione uguali in
microstriscia poste abbastanza vicine da suppdresiccampi presenti sulle due linee di

trasmissione si perturbino continuamente tra di.lor

2. RAPPRESENTAZIONE CIRCUITALE

In Figura 6 € mostrata la sezione di una lineardsmissione accoppiata simmetrica;
ipotizzando che sia valida I'approssimazione quéaiica, tale struttura supporta due modi

fondamentali TEM.

16



Linee di trasmissione accoppiate in microstriscia

€sub,Ho

Figura 6: Linee di trasmissioni accoppiate.

La struttura € simmetrica rispettoxe= 0. Ponendo lungo I'asse di simmetria una parete
elettrica perfetta 0 una parete magnetica pergttatengono due possibili configurazioni di
campo nella sezione trasversale. La parete magneéidetta equivale ad aver alimentato le
due microstriscie con tensioni di ampiezza e p@anguali; al contrario, la parete elettrica
equivale a tensioni di ampiezza uguali ma polaspp@oste. Le due distribuzioni di campo
elettrico e magnetico che ne derivano equivalgamadj ai due modi fondamentali che tale
struttura puo supportare: il modo pari (parete netiga perfetta) e il modo dispari (parete
elettrica perfetta). Ciascun modo €& descrivibiléragkrso le sue costanti secondarie
(impedenza caratteristica e costante di propagayione possono essere valutate in forma
approssimata attraverso numerose formule di pro@é}t [5] e [6]. In particolare, i parametri
secondari possono essere calcolati utilizzandoodletio circuitale proposto da Garg e Bahl
[4], attraverso capacita singole e mutue. Tale neggntazione e le distribuzioni delle linee di

forza del campo elettrico nella sezione sono mtestraFigura 7.

MAGNETIC WALL
I
|
A | .,"3‘“\\
) /‘/[ TNy / - eb N\ 9
¢ ¥ \’l' FEoIr R X )
) ke bomedils  Gdd Ul W B k
I". 1 = i C _r e, l.r_T..(:r i l § = €}
{ | | | ﬂ b -] | \
(a)
LECTRIT WALL
g .
{ P ‘?"/'N,_-——__ Caa ™ ":_
‘S( / /X::< o \{;’ \"-\
s L
o T N e
) AP el X4 \\ i
l} C.“L f il NN o \ _A*Ch {
O i TT I P
{ | i J | 4
(b)

Figura 7: Distribuzione del campo elettrico e rappesentazione circuitale del modo pari a) e dispari)b
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Tale rappresentazione circuitale consente di oteenen semplice modello fisico della
struttura, evidenziando i diversi contributi alab della capacita dei singoli modi dovuti dal
campo ai bordi, da quello di accoppiamento trarisce e da quello delle singole strisce come
capacita a piatti piani e paralleli.

La capacita del modo pari € calcolabile come larsardi tre contributi:

Ce=Cp+Cf+Cy €
Dove C, é la capacita a piatti paralleli tra la striscié piano di massaC; € la capacita di
bordo (difringing) all’esterno della striscia @} é la capacita di bord@; modificata per

tenere in conto la presenza dell'altra linea. Lpressioni pelC,,C; and C'f sono date in
[4].
La capacita del modo dispa@, € data invece da quattro contribui,, C, Cyq € Cga,

ovvero
Co=Cp+Cy+ Cyq+ Cyg )

La capacitz‘a(:ga descrive il flusso elettrico tra le strisce inaaei la capacitﬁigd qguello nella
regione dielettrica.

L’'impedenza caratteristicZ® e la costante di propagaziogksono valutabili nel seguente

modo:

z¢ :[0\/%}_1 i=ec
_G

& i=e0 3)

e
A :%)\/E i=eo0

dovec & la velocita della luce nel vuotey la frequenza angolare di lavoraGg e Cg sono

le capacita del modo pari e dispari nella configioae a linee a microstriscia accoppiate con
I'aria al posto del dielettrico.
Nelle linee accoppiate in microstriscia, I'impedardel modo pari € maggiore di quella del

modo dispari; queste assumono tuttavia lo stestwrevguando la separazione tra le due
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strisce é sufficientemente grand8/(h>1), poiché le capacita di accoppiamento diventano
trascurabili(Cga,ng = 0). La differenza tra le costanti dielettriche deeduodi é piccola e

puod essere ulteriormente ridotta se la separaziarie strisce € maggiore della loro larghezza
(S/W>1).

3. LINEE ACCOPPIATE

Normalmente, due approcci sono utilizzati per <stali 'accoppiamento tra linee di
trasmissione: I'analisi dei modi normali e quelks chodi accoppiati [7], [8]. | modi normali

di una linea di trasmissione simmetrica sono i npzti e dispari: I'accoppiamento tra le linee
pud essere determinato in termini di velocita def@ impedenze caratteristiche di tali modi
delle linee accoppiate. L'approccio dei modi noint@insente un metodo esatto di analisi
delle linee accoppiate, cosi come quello dei madioppiati. In alcuni casi (per esempio
quando due linee di trasmissione in mezzi non recipono accoppiate), la determinazione
dei parametri dei modi normali € molto elaborataguesti casi, la teoria dei modi accoppiati
puo essere piu semplice da utilizzare e, inoliseta essere piu intuitiva.

In questa sezione trattiamo I'analisi dei modi gquati come e stata discussa da Tripathi e da
altri [8] [9]. La matrice di diffusione della sttura viene calcolata considerando le linee
accoppiate come una rete a quattro porte. Vienenpastrato il caso particolare di una
struttura simmetrica per evidenziare come I'analisnodi accoppiati sia strettamente legata a
quella a modi normali. Infine, vengono analizzaebndizioni per le quali la rete a quattro
porte composta di linee simmetriche accoppiat®sipgorta come un accoppiatore direzionale
a onda progressiva onda regressivaevidenziando le proprieta di queste due tipolatjiie
accoppiatori.
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3.1 Analisi

Figura 8: Due linee di trasmissione in microstris@ simmetriche.

Consideriamo due strutture guidanti che sono tra dacoppiate: il campo presente su una di

esse perturba il campo sull’altra. Consideriamdtiaache tale struttura supporti modi TEM e

che l'eccitazione sia sinusoidale del tipd)“’; possiamo, allora, definire delle tensioni

(v, V) e delle correntfiy,i,) sulle due linee. In un trattato infinitesinaz della struttura il

legame tra le correnti e le tensioni puo essergessp in forma vettoriale:

div:—Z-i
. 4)
dz
dove:
v:{vl} i:{'l} ;:Jaﬂ__ﬁ{zl ﬂ Y_:jaf:_+G_:[)i *”} (5)
Vo I2 Zn % Ym ¥

Gli elementi della matriceZ sono impedenze per unita di lunghezza= jwL1+ R €
'impedenza serie che tiene in conto dei fenomeduitivi e resistivi sulla lined cosi come
z, per la linea2; z, = jwl,, rappresenta I'accoppiamento induttivo tra le dned. La

matrice Y contiene ammettenze per unita di lunghezygs = jaCq o+ G ; descrive |

contributi capacitivi e conduttivi sulle due lineg,, = jaC,, & I'accoppiamento di tipo

capacitivo tra le due strutture guidanti.
In particolare, nel caso di linee in microstrisa@oppiate in cui si suppone in prima istanza

assenza di perdite, gli elementi induttivi si passacavare dagli elementi capacitivi calcolati
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sostituendo l'aria al dielettricd'::c‘zc_:o. La valutazione degli elementi capacitivi puo
essere fatta in diversi modi (per esempio [10])}1E]importante sottolineare che nel caso di
linee uguali, ovvero nel caso di struttura simneetrigli elementi capacitivi sono legati alle
capacita del modo pari e dispari nel seguente mége:(C, + Cy)/2 € Cy =(Co— Cg)/ 2
[11].

Imponendo ora una variazione della tensione di &% derivando la prima equazione della

(4) in z e sostituendo la seconda equazione délladlla prima derivata, si ottiene il seguente

sistema algebrico:
(-2 v 0 6)

dove | e la matrice identita 2x2.

Il sistema ammette soluzioni se il determinanteladehatrice si annulla; imponendo
quest’ultima condizione, si ottengono quindi glitawlori, ovvero le costanti complesse di

propagazioni dei modi della struttura:

AR R S S A -
ZoM* 2 B ¥ # WV

L’equazione caratteristica e la seguente:

V' -(a+ )y’ +(aa- hb)=0 (8)
dove g, ay, b e b,sono date dalle seguenti espressioni:

=Nt
B =2Yot Zn ¥n
b=+ 2%
b, =2 ¥+ 70 Y

©)

Si ottengono due autovalori distir{t, 77) :

y§=[a1+a2+J(a1— a2)2+4blbz}/2
10)

szr{al”az‘\/(al‘ 32)2+4Qb2}/2
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Gli autovettori del sistema algebrico sono i seguen

Vi = .bl \}Z:J/iz_az\}z i=q,, (11)

_V5_-a_ by

i W by V2 -a
1 c 2 (12)

b,

Una volta che siano stati ottenuti gli autoval@ripossibile esprimere la tensione sulle due

linee come la somma dei modi ctehe tale struttura pud supportare:

V= Al Adety pARITI: plar?

] (13)
V=R A€+ R AE+ R A€+ R AR
Sostituendo I'equazioni (13) nella (4) si ottengdmespressioni delle correnti:
L= AYE YO - A €T AYETI- A VBT
] (14)
ip = AR Y67 - ARY 8%+ AR E- AR YTE
doveYy, Yeo. Y € Y sono dati dalle seguenti relazioni:
Z — —
Y1 = Vo2 ZmRz: Y(:2:ﬁ £R %21
1%~ R 13- &
(15)
Y. = -7k i _Vnr 1R~ &
m=Vn 2 72 R 2
Q™ & 7 457 f

Possiamo ora caratterizzare le due linee di trasomsaccoppiate come una rete a quattro
porte, per la quale & possibile definire le matdicimpedenza/ammettenza e la matrice di

diffusione. E conveniente esprimere in forma vetleria dipendenza dei vettoriedi dal
vettore delle incognitéA, A, Ay A}7. Consideriamo che la struttura sia di lunghekza

sulle quattro porte (1, 2, 3 e 4) valgono le seguetazioni:

22



Linee di trasmissione accoppiate in microstriscia

[V, = w(0) 1 1 1 LA
Va=u(D) | _,, eret gk gt gk p,
V3 = v,(0) Re R Ry Bl A
| Va = Vva(L) Re¥t R&- pEt R A (16)
[ 1,=i4(0)  Ya Yo Y Y1 (A
=40 | _ | Yast aE P pE e
13=i5(0) RY2 -RY% R -~ R»% | A
[la=2(0) -RYe€’t RYL & - Ry ¥ RYVE (LA

Possiamo quindi calcolare la matrice di impedepzglicitando la dipendenza della tensione

ai capi delle linee in funzione delle corremi=Z ., :

-1

1 1 1 1 Yy ~Yy Y., -Y,
. _ g veL gt gvnt &nt | - Y gl X 7 - “grt nle,é (17)
" R R B R R¥% - R Rt - Y

ReVt Ré&- R RiE-||- Ry (RYe - [ RY® . BN

Per quanto riguarda la valutazione della matricediffusione e in particolare di quella
generalizzata, € utile definire una matrice di raimzazione; consideriamo quindi che le
quattro porte siano interfacciate con linee di rrgsione che hanno le medesime
caratteristiche elettromagnetiche; la matrice dinradizzazione € pari alla matrice identita

moltiplicata per la radice dellammettenza caratara dell’ipotetica linea di collegamento
N =,Yy! (Y, € 'ammettenza delle linee che si interfacciaria atruttura). La matrice di
impedenza normalizzata & quindjy =NeZ N .

Possiamo quindi calcolare la matrice di diffusiomeé seguente modo:
S=(zy-1)(zZn+)7" (18)

Una volta che siano state definite le matrici dp@denza e di diffusione, € utile considerare il

caso particolare di struttura simmetrica; in questso, le impedenze e le ammettenze delle
singole linee sono uguali tra lorg; = z,= ze y; = Yo = ¥;. In tal modo si ottiene che le

costanti complesse, tenendo conto delle equaz®ni(10) e (12), assumono la seguente

semplice espressione:

Ve =(2s+ z)(Ys* Y =V 2 (19)
Va=(z—z)(Ys— Y =V 2
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Nel caso di struttura simmetrica le costanti dipaazione dei modi e 77 coincidono con
guelle dei modi pari e dispari definite in (3) malso di assenza di perdite. Con il pecice
vuole indicare che il modo € pari e con il pedicehe il modo é dispari. Il rapporto tra le
ampiezze delle tensioni sulle due linee dei dueiroedrsi riduce a

Re=1

R =1 (20)

Inoltre, ~ dalla  (15) risulta  che Ygq =Yoo =\( %+ Yu)/( %+ )= Y e che

Ym:Y,,2=\/()g— W) /(2= 2)= ¥
Nel caso di assenza di perdite le costanti di pyap@ne sono quantita puramente

immaginarie e le impedenze quantita puramente: reali

Jﬁe-Jw\/CﬁCm) (Li+Lln)
0= iBo=jw(C1-Cp)(Li—Lpy)
Y, \/I_1+L Cl+Cm)
Yo =y(Li = Lm)/ (G- Cry)

(21)

Riassumendo, nel caso di linee simmetriche le d@nsi le correnti sono esprimibili come la

combinazione di modi propaganti regressivi e pregjkeé pari e e dispari 0

(v;(z) Ve (2 ,vg(z) e V, (2)) che interferiscono tra di loro con ampiezze édégerenti.

w=(C @+ 6(a)+( U rr W = A A L0 A
:(V;(Z)Jf\é(?)) (‘Z 8()%: P N LS. ¢ 4 (22)
=Yo(Ve(2-e(2)+ ¥ W - WR= AYEE - AN s AVR -, AR
=Ye((2-W%(2)- Y W Wh= AYEF - AN - AV, AW
E interessante ora trattare due casi limiti perevighre meglio i fenomeni di interferenza tra

i modi propaganti nella struttura simmetrica:

1) Il caso in cui le ammettenze dei due modi fonelatali siano ugualyy = Y, = Y. ma le
costanti di propagazioni siano differeff # 5,. Mostreremo nella seguente sezione che é

possibile in tale configurazione progettare un ppeatore direzionale a onda progressiva.
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2) Il caso in cui le costanti di propagazione siagaali 5, = 8, = . ma le impedenze siano
differenti Y, # Y. In questo caso sSi pud progettare un accoppiad@ezionale a onda

regressiva.

3.2 Accoppiatore co-direzionale o a onda progressiva

Nella seguente configurazione vogliamo mostrare shedue linee di trasmissione sono
realizzate in modo tale che siano caratterizzalkadare due modi fondamentali TEM con
differenti costanti di propagazione e uguali impedke caratteristiche, allora e possibile
trasferire tutto il segnale immesso su una linediswn’altra. Ipotizziamo che le reti collegate
alla struttura abbiano delle impedenze carattehstiuguali a quelle dei modi propaganti

Y, = Y.; questa condizione determina un perfetto adatteondai modi pari e dispari ai
carichi. Si ottengono in tal modo solo modi progrés(nell’equazione (13) i terminA, e Ay
sono nulli). Applicando un generatore di tensidgealla porta 1 (linea 1 nella seziomze= 0)

si ottiene che il segnale si propaga nella linesella direzione delle z positive senza subire
riflessione, perché é la combinazione dei due robdisono a loro volta adattati; inoltre, parte
dell’energia che si propaga nella linea 1 fluise#anseconda linea, producendo un segnale su
di essa che viaggera nella stessa direzione dioguella linea 1 con un fenomeno di
accoppiamenti di tipo co-direzionale.

L’andamento della tensione e della corrente pueressalcolato applicando le condizioni al

contorno alle porte alla seziores=0 della struttura:w(0)=V, e v,(0)=0. | coefficienti
A, A3 sono facilmente ricavabili e si ottengono le seguespressioni per la tensione e la

corrente sulle due linee:

_jfetbo,
vi(z)=\pe 2 coy(B,-fe) 22
_ _jﬂe*'ﬁoz .
v (2) = jpe B2+B sin[ (8, - Be) 2/ 2] 23)
1(2)= s’ 2 sin[(By-Pe) 27]
Bt

2(2)=Y\e' 2 cod(By-Be) 212
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Si é ipotizzato che gli autovalori siano purameameaginari (Vo = jBe€ Vo= 15 ), OVvero
che le linee non presentino perdi® ¢, = jwly om€ Y1 om= WC1 o).

Si ottiene che il segnale & massi(rw@(O):Vo) sulla linea 1 alla sezione=0 (porta 1) e
minimo (v2(0) = 0) sulla stessa sezione sulla linea 2 (porta 3edhale sulla linea 2 cresce
per z>0 fino al suo valore massin(olz(zm) = VO) con trasferimento totale dell'energia sulla

linea 2 alla sezionez,=(2m+1)77/|B,~-Bd, m=0,1,2.. e minimo sulla linea 1

(W(zm) =0).
La struttura composta dalle due linee accoppiatalanconfigurazione pud essere progettata
come accoppiatore direzionale a onda progressefmahdo opportunamente la lunghezza di

accoppiamentd — il tratto di linea in cui le due linee di tragmsione sono affiancate — si

possono ottenere i valori di accoppiamento che esidgra. Se, per esempio, si vuole

progettare un divisore di potenza, la lunghezzaactoppiamento dovra essere pari a

Le =(2m+2) 71/ 2/By~ B4, m=0,1,2..in modo che alle porte 2 e 4 si abbia lo stesso

valore di tensioneévl(Lc) =Vy(L) = Volx/i) . La lunghezza d’accoppiamento é inversamente

proporzionale alla differenza tra le costanti ddgagazione del modo pari e di quello dispari.
Negli accoppiatori direzionali realizzati in mictoscia questa differenza non &
sufficientemente grande, portando a progetti diopp@tori direzionali che presentano
lunghezze di accoppiamento di decine se non ceataiavolte maggiori della lunghezza
d’onda di lavoro: per questo motivo questa conigione non viene quasi mai utilizzata alle
frequenze delle microonde. Per ovviare a cio, @osggoposto di utilizzare linee di
trasmissione in microstriscia asimmetriche in mddocaumentare il divario tra i valori delle
costanti di propagazione dei due modi fondamefitaljuesto casa e 7) [12].

Nella figura seguente (Figura 9) sono mostratiagidamenti dei parametri della matrice di
diffusione calcolati utilizzando la relazione (1&ono stati riportati sul grafico solamente i

parametriS,; e S, poiché gli altri parametrig ; e S31) sono nulli, avendo ipotizzato che la
struttura sia adattats, = Y. = .= Y,. Nella figura la lunghezza di accoppiamerip e

fissata e i parametri di diffusione variano al aesi della frequenza. In particolare, si ha
massimo trasferimento di potenza (unitario) alle eqfrenze

fm =L (2m+1) o/ 2o - Ve o)

m=0,1,2..
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Figura 9: Parametri della matrice di diffusione.

3.3 Accoppiatore contro-direzionale o a onda regressiva

Nel paragrafo precedente e stato discusso il caimsyp@nto di un accoppiatore co-direzionale
nel quale si ottiene un trasferimento di energiaimi linea di trasmissione all’altra grazie alla
differenza di velocita di fase dei modi, i qualtdarferiscono tra loro in modo costruttivo o
distruttivo lungo la struttura. Nel caso dell’acpaore contro-direzionale, al contrario, i due
modi presentano la stessa velocita di fase ma dmamlattati alle quattro porte. Si hanno
quindi sia modi progressivi, sia modi regressivi.

Il progetto di un accoppiatore direzionale a onelgressiva richiede che linterferenza dei
modi (pari e dispari) progressivi e regressivi p@a in modo costruttivo un segnale
progressivo su una linea e uno regressivo nelak tal fine, 'impedenza caratteristica di

carico ai capi delle linee e scelta in modo tale sta la media geometrica di quella dei due
modi fondamentall,, =,/Y, Y, . Ipotizzando di porre un generatore di tensiohe @brta 1

(linea 1 sezione =0), la combinazione lineare dei modi pari e dispaoduce una tensione
progressiva sulla linea 1 e una regressiva sulkeali2 con assenza di segnale riflesso alla
porta 1 e segnale trasmesso alla porta 4.

La tensione e la corrente non assumono in queso gaa forma compatta: e allora piu

significativo utilizzare I'espressione dei parameirdiffusione; utilizzando I'equazione (18)
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nella quale vanno imposte la condizione di simrae#il'uguaglianza tra le costanti di

propagazione dei modi pari e dispffi, = B, = B¢) si ottengono i parametri:

S = 1-k?
" V1-K2 cog L)+  sin(BL)
_ jksin(BLe¢)
$31= —
V1-K2 coy B.Lc) + j siBcle)

(24)

dove k rappresenta il coefficiente di accoppiamento nsi@ne:

(25)

Gli altri parametri della matrice di diffusione sonulli: §;; = $4,=0.

Il massimo trasferimento di potenza dalla linealld Bnea 2 si ottiene imponendo che |l
prodotto tra la costante di propagazione dei moth kinghezza di accoppiamento debba

essere un multiplo intero e disparimf 2:

Ble=(@m+)m/2 m=0,1,2.. (26)

Sotto queste condizioni, alla porta 3 si ha unaidrze di potenzz{a%ﬂz pari ak® e alla porta

2 |821|2 1-k?2. Se invece si vuole avere il minimo di trasferinoedi potenza da una linea

all'altra si deve imporre la seguente condizione:

B:Le=mmr m=0,1,2... 27)

Non si avra, infatti, alcun segnale alla port#asgiﬂz =0 e il segnale di ingresso alla porta 2

1S4° =1.

A differenza dell'accoppiatore direzionale a ondagpessiva in cui si puo avere il completo
trasferimento di energia da una linea all’altragiresto caso I'accoppiamento € funzione del
rapporto delle impedenze dei due modi (25). Si pttenere il completo trasferimento di
energia da una linea all’altra solo se I'impededzain modo € molto maggiore dell’altra

Zo>>Z7Z, = k=1. Nella realta, gli accoppiatori direzionali a ondagressiva in
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microstriscia non presentano mai rapporti tra le dupedenze maggiori di 2 e, quindi,
I’accoppiamentq%ﬂzpuc‘) raggiungere al massimo il valore di -10 dB.

Nella figura seguente (Figura 10) sono mostrataiametri della matrice di diffusione in
funzione della frequenza; anche in questo caso, woléa fissata la lunghezza di

accoppiamento, si ha massimo trasferimento di patemlle seguenti frequenze:

fn=0.25(dn+ Yot Lfe, m= 0,1,2.

1,04

0,84
[@]
£
-
g —— 521
8 06+ —— S31
N
kel
=
2 o4
o
a
o
0,2
0,0 — . NN
0,0 0,5 1,0 15 2,0 25 3,0
GHz

Figura 10: Parametri della matrice di diffusione diun accoppiatore direzionale in microstriscia.

3.4  Parametri degli accoppiatori direzionali

In generale, un accoppiatore direzionale progetiatomicrostriscia non soddisfa mai
completamente le condizioni limite di accoppiatomedirezionale o contro-direzionale. Nel
primo caso, infatti, & richiesto che le impedeneedilie modi fondamentali siano uguali e tale
condizione necessita di aumentare sufficientemandéstanza tra le strisce, a discapito di una
diminuzione notevole della differenza tra le costgmopagazione dei due modi con un
conseguente aumento della lunghezza di accoppiamieti’'altro caso, invece, € necessaria
una diminuzione della larghezza delle singole strigspetto alla loro separazione; in questo
modo il campo & meno confinato al di sotto deltsce.

Alle frequenze delle microonde si progettano essémente accoppiatori direzionali a onda
regressiva e si utilizzano delle tecniche di comspeione della fase per minimizzare

I'accoppiamento co-direzionale [2]. Nella figura ttestante (Figura 11) e mostrato
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'andamento dei parametri di scattering di un apc@re in microstriscia simmetrico. In

N . . . . 2 .
questo caso reale & presente sia un accoppiamemto-cirezionale|S;,”, sia un

accoppiamento co-direzionaﬁlﬁ41|2 e parte della potenza é riflessa alla porFSlijz.

E utile allora definire i parametri che caratterizaain accoppiatore contro-direzionale, che &

la configurazione piu comunemente realizzata aflgudenze delle microonde:
1. L'accoppiamentoCyg = 20log; g S31

2. Ladirettivita: Dyg = 20l0g1o(S41/ S39)

3. L'isolamento: | yg = 20l0g;5S41

Deve quindi valere la seguente identitgz =D 4g+C gp.

Nel caso di accoppiatori co-direzionali si possdedinire gli stessi parametri sostituendo il

pedice 3 con quello 4 e viceversa.

.10_-
.15_-
_20_-
.25_-

-304

Parametri di Scattering

-354

404

.45

-50 , ; . ; . ; . ;
0,0 0,5 1,0 15 2,0

GHz

Figura 11: Parametri di diffusione di un accoppiatae direzionale in microstriscia.
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4, LAMINA ENG ALL'INTERNO DEL SUBSTRATO DI UN ACCOPPIATORE
DIREZIONALE IN MICROSTRISCIA

In questo paragrafo tratteremo il ruolo di una leemENG all'interno del substrato di linee
accoppiate in microstriscia. Discuteremo un nuovadelo quasi—statico della struttura che
descriva I'influenza della lamina di metamateriagtendendo il modello circuitale di Garg e
Bahl. Saranno mostrate due possibili configurazdsiia lamina e sara trattata, per entrambe
le configurazioni, I'influenza della lamina sul va¢ dell'impedenza caratteristica e della

costante di propagazione dei modi fondamentaladsthuttura.

S w
——>
Ay, W M /

— d —

4.1 Prima configurazione

€sub Mo

€enc, Mo
Figura 12: Linee accoppiate in microstriscia con lmina ENG all'interno del substrato.

La geometria alla quale si fa riferimento & mostiatFigura 12, nella quale e stata introdotta
una lamina di materiale ENG isotropo e omogenetetrhue strisce all'interno del substrato,
anch’esso costituito da un materiale isotropo e geneo. Nell'intervallo di frequenza di
interesse la lamina presenta una parte reale magigila permittivita il cui valore assoluto é
decisamente inferiore rispetto alla costante dratet del substrato. Poiché deve essere
continua la componente normale del vettore spostamelettrico alle interfacce tra i due
mezzi, la scelta di una permittivita di basso valassoluto per la lamina di materiale ENG
permette di ottenere una componente normale depeatettrico di ampiezza molto elevata
nei punti della lamina in prossimita delle intedac Infatti, applicando le condizioni al
contorno per lo spostamento elettrico alle duerfatee le cui normali sono dirette secondo i
versoring e ny:

ENG » _ €sub —suba
Eio enio=—"—E75N 1;
€ENG
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si ottiene:
‘EE'Z\'G‘ > ‘Ef%ﬁ
nell’ipotesi che:

Esub
€ENG

>1

In base al circuito equivalente mostrato nel pafag@, appare evidente che la lamina di
materiale ENG influisce prevalentemente sulla distzione di campo del modo dispari.
L’effetto principale dell'introduzione della lamirdh materiale ENG, infatti, & quello di avere,
nella regione tra le due strisce occupata dallainamun campo elettrico diretto
principalmente come la normale alla lamina stessa.

Appare evidente che questo tipo di configurazioneathpo ben si adatta alla condizione di
simmetria per il modo dispari quasi-TEM, che é rappn¢ata da un piano elettrico perfetto
(PEP), come mostrato nella parte sinistra dellarfidudel paragrafo 2.

In generale, la presenza della lamina di metanz¢eENG puo essere descritta dal punto di
vista circuitale da una nuova capacita equival@ates, sia per il modello circuitale del modo
pari, sia per quello del modo dispari. Nella FigliBasono mostrati i modelli circuitali di Garg
e Bahl del modo pari e dispari modificati, per tena conto della presenza della lamina

ENG,; nella Figura 13 (b) e stata eliminata la cajpadii accoppiamento nel dielettrifﬁigd) :
ipotizzando che l'accoppiamento nel substrato smasato essenzialmente all’interno della

lamina ENG e descrivibile dalla capacE@g.

b)

Figura 13: Modelli circuitale del modo pari (a) e @&l modo dispari (b).

La capacita equivalente dei due m()ﬁig“ eCOm)é data dalla seguente somma di capacita in

parallelo:
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Ca'=Cp+Cy+ Ct + Cing= Cpt Cit Ci= G
Cy' =Cp+Cs + Cya+ Ceng= Cl-X o (28)
Xo=-Céng/ Co

Il contributo della lamina ENG determina essenzialteda modifica del valore della capacita

del modo dispari; tale variazione relativa é detscrdal terminey, che € una quantita

positiva: infatti, la capacit&€gyg € una quantita negativa, valutabile come la caépaltiun

capacitore a piatti piani e paralleli e, dunquepprzionale alla permittivita della lamina che

e, per ipotesi, negativa (ENG).

Le impedenze caratteristiché(co &.m e le costanti di propagazionqoye),m assumono le

seguenti espressioni:

28,m=[c«/c§co(1—xo>}_1= 21 x 9

Zg,m: Z(é (29)
Bom="2\Coll=X D€ = ol J
Bem=Pe

La variazione relativa della capacita del modo aispy, €, in generale, piccola poiché la

lamina ENG presenta una permittivita relativa piacospetto a quella del dielettrico che
riempie il resto del substrato delle due linee irostriscia accoppiate. Possiamo affermare
che lintroduzione della lamina ENG contribuiscegpncuna piccola perturbazione, al
comportamento della struttura; in particolare,tteae che la variazione piu considerevole si
ha sull’accoppiamento co-direzionale, che dipenddladdifferenza delle costanti di
propagazione dei due modi fondamentali. La variaiosull’accoppiamento contro-
direzionale € meno rilevante poiché la variazioaampiezza dell'impedenza caratteristica
del modo dispari comporta una variazione meno baassul valore dell'accoppiamento in
tensionek .

In conclusione, I'introduzione di una lamina ENGwmorta una diminuzione del valore della
costante di propagazione del modo dispari e un atorgell'impedenza caratteristica dello

stesso modo.
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4.2  Seconda configurazione

€sub,Ho

€eng, Ho

Figura 14: Due linee di trasmissione in microstrisia.

Una lamina omogenea e isotropa ENG é posta traidestrisce all’interno di un substrato
dielettrico (Figura 14). Nella banda di frequenkénteresse, la parte reale della permittivita

della lamina ENGegyng presenta valori negativi, mentre si assume chsulistrato sia

riempito da un materiale ad alta permittivita. Asgamo che il valore assoluto della
permittivita dello strato ENG sia molto piu piccaliella costante dielettrica del substrato:
dato che la componente normale del vettore spostanedettrico deve essere continua alle
interfacce, la scelta di un valore basso della pdwita della lamina ENG permette di
ottenere un’ampiezza di campo elettrico di inténgtevata nelle regioni dello strato di
metamateriale prossime alle interfacce. Applicando condizioni al contorno dello
spostamento elettrico alle due interfacce, neltdgd |esuycend>>1 , Si ottiene

ENG
E
‘ LW

>>‘Erf'1“j. Il principale effetto della permittivita dellartana ENG &, quindi, quello di

forzare nello strato stesso un campo elettricottdirmormale rispetto alle interfacce.
Assumendo che sia sempre valida nella banda dudrezp di lavoro I'approssimazione di
modi quasi-TEM, l'accoppiamento e le caratterigticdelle due linee accoppiate in
microstriscia sono descrivibili con il modello aiitale di Garg-Bahl. Questo modello é stato

modificato per tenere in conto I'influenza delloasd di metamateriale (Figura 15).
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o o

E o

< Car
N — -l
Loac WG 4 Y '* *‘
B e ettt N B A Ly L R
Cf+ A foTT}_f T ECfTCpT TC%N( g TT T

a) b)

Figura 15: Modello circuitale equivalente per i mod quasi-TEM pari (a) e dispari (b) delle linee di

trasmissione accoppiate della Fig. 2.
La presenza della lamina ENG puo essere desctittverso due capacita equivaleByg

e CEng. Queste due nuove capacita sono collegate inlglaraon le altre e, siccome nella

banda di interesse la permittivita esibisce valwgativi, anche le capacita relative sono

negative.
La capacita equivalente dei due m()@ig“ eCOm)é data dalla seguente somma di capacita in
parallelo:
Co'=Cp+Cy+ Cs+ CenG= Cd1-xJ
Cy' =Cp+Ct + Cga+ Cya* Cing= Co (30)
Xe=—CEng/ Ce
Appare evidente che questo tipo di configurazioneathpo ben si adatta alla condizione di
simmetria per il modo quasi-TEM pari. Il contributdella lamina ENG determina

essenzialmente la modifica del valore della capatd modo pari; tale variazione relativa e

descritta dal terming(, .
Le impedenze caratteristich@’ e le costanti di propagazio assumono le
0,),m 0,e),m

seguenti espressioni:

zg,mz[qlcgcegl—x g} . %@ x )

Zg,m: Zg (31)
ﬁe,m:%)\/ce(l_)(g/cae:ﬂ g@=Xx &
ﬁo,m:ﬂo
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La variazione relativa della capacita del modo pari dunque, risulta in generale modesta:

come abbiamo visto in precedenza, la lamina ENGemta infatti una permittivita relativa
decisamente piccola rispetto a quella del dietettiPossiamo concludere quindi che in questa
configurazione I'introduzione della lamina ENG aulmtiisce — con una lieve perturbazione —
al comportamento della struttura; in particolali@tfoduzione di una lamina ENG comporta
una diminuzione del valore della costante di pregaane del modo pari e un aumento

dell'impedenza caratteristica dello stesso modo.
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5. APPLICAZIONE DELLE TRASFORMAZIONI CONFORMI AL CASO DI DUE LINEE IN
MICROSTRISCIA ACCOPPIATE

La tecnica delle trasformazioni conformi é statpligpta in passato per la risoluzione di
problemi di fisica matematica e continua a esseilezaata ancora oggi in diversi campi
applicativi [13]. Il suo utilizzo é spesso legattaasoluzione di un’equazione di Laplace, la
quale e invariante se il piano in cui € definitgoibblema é trasformato in un altro piano.
Conseguentemente, geometrie anche complicate pmsssere trasformate in configurazioni
pit convenienti alla risoluzione del problema sfiegisenza alcuna modifica delle equazioni
alle derivate parziali che ne descrivono il comaarénto. Nel campo della progettazione di
dispositivi alle frequenze delle microonde e deblede millimetriche le trasformazioni
conformi sono ampiamente utilizzate per la modale di linee di trasmissione in
microstriscia e antenne [14].

In questo paragrafo tratteremo I'utilizzo dellestcamazioni conformi per la valutazione delle
costanti secondarie (impedenza caratteristica damtes di propagazione) di due linee
accoppiate simmetriche in microstriscia. Tale &&tine consente di evidenziare il legame tra
le caratteristiche fisiche e geometriche dellatgira con le caratteristiche della linea e,
inoltre, di determinare delle formule di progettdi per la progettazione di tali strutture come
accoppiatori direzionali. Si ipotizza che sia valitapprossimazione quasi-stazionaria e che
la struttura supporti due modi quasi-TEM pari edrg in questo modo il campo elettrico e
ricavabile dalla conoscenza della distribuzioneudi potenziale scalare in una generica

sezione che e soluzione dell’equazione alle degipatziali di Laplace.

5.1 Trasformazioni conformi

Una trasformazione di un insieme di punti che g@ue in un piana complesso in un altro

insieme di punti nel pianer complesso tramite la funzione= f(2)si dice conforme se si
conserva l'angolo nei punti regolagj (ovvero per tutti i punti in cuif '(z5) Z0). Allora,

valutando la derivata della funzione di trasforroaei in forma polare

d_\N: ! = |0
& f'(2) = pé

Se poniamadw= dR&? e dz= dré® allora

dR=pdr e Q=w+46@
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Quindi, un tratto infinitesimal&z viene trasformato in
dw= pé"g dz

con un’ampiezza che € maggiorata di un fatiore la sua direzione che e ruotata di un
angolo @; entrambi questi termini dipendono solo dalla fone f '(z) nel punto in cui si
vuole valutare l'incremento. Quindi, se consideadiue curve £e ¢ nel pianoz che

s'intersecano in un punt@; e le rispettive curve trasformapg e x» nel pianow che
s’intersecano nel puntogwil fattore di maggiorazione 4 ) e rotazione @) € lo stesso.

L’angolo tra le curve ce ¢ nel punto g € @ —w,. L'angolo tra le curve trasformate poi e

calcolabile comeQ; -~ Q, =(w; +6) - (w,+6) = w~ w, che mostra che I'angolo tra le curve

si conserva.
Nelle applicazioni pratiche & spesso necessarermétare il campo racchiuso all'interno di
un contorno poligonale. In particolare, nei prohlain elettrostatica e utile trasformare la
geometria di partenza in un capacitore a piattigoeralleli, in modo da ottenere un campo
elettrico omogeneo all'interno di esso. In moltisicauesta operazione non puo essere
realizzata in un’unica trasformazione ed é necassasformare il piano di partenzan un
pianot ausiliario (o anche in una serie di piani audijag infine trasformare il pianbhel
piano finalew. Il particolare piand-selezionato per questo scopo € quello sul quadatorni
del poligono di partenza giacciono sull’asse reale punti del piana sono mappati nel
semipiano superiore del piamodia funzione che soddisfa tale condizione é chiama
trasformazione di Schwarz-Christoffel: questa tasfizione é utilizzata anche per passare
dal pianot al pianow.
La trasformazione é esprimibile in forma differaaieinel seguente modo:

dz n

= T O=At-R) M t-rp) 2. ¢ - = chr ) (32)

| punti r, sono punti singolari, giacciono sull’asse realepi@no-t e rappresentano nel piano-
z i punti in cui il contorno del poligono presentsabntinuita. | coefficientior, sono legati
agli angoli internig, del poligono nel seguente modo:

ay=1-6./m

La funzione di trasformazione in forma integrale é:
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dt )
W” A= 1) (33)

Cosi come il piana@puo essere trasformato nel piamde latri piani), da:

z:AlJ'

L B= 10 (34)

e

Infine il legame tra il piana-e il pianow e il seguentez = fl[ fz_l(vxb}.

La limitazione di questo metodo risiede nella vatitne dell’integrale per forme complicate
poligonali.
Se le parti del poligono che si vuole trasformamaeocsaperte si assume che si chiudano

all'infinito (nelle figure seguenti cio e indicatmn una linea punteggiata). Due, e solo due,

punti nel pianot—(rk) possono essere scelti e posti arbitrariamentealtglipunti comprese le

costanti di integrazione devono essere determmelt@nalisi.
La posizione dei punti nel piane-é arbitraria con l'unica condizione che sia soiddia
I'equipotenzialita, rispettando le ipotesi fisiathel problema definite nel piaro-

5.2 Modello a capacitore equivalente di un accoppiatore direzionale in microstriscia

La geometria alla quale si fa riferimento e mostiatFigura 16 dove é raffigurata la sezione
destra di una struttura costituita da due linegrasmissione simmetriche accoppiate in
microstriscia. In questa sezione viene estesarlaulazione ottenuta da Wan [15] alfine di
derivare formule accurate per la progettazioneirdiel accoppiate in microstriscia con una
lamina di ENG posta all'interno del substrato #allie strisce.

Nell’analisi seguente si assume che le strisceos@msiderate di spessore infinitesimale e

che siano dei conduttori perfetti.
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y
H Piano-z
1
o €
S
a
S
[J]
a
A B
jh R
®/JE D
/‘ Esup
€enc
/H !
'—'"—'H'
0 d/2 S/2 S/2+W X

Figura 16: Sezione di due linee accoppiate in micstriscia piano-z.

L’applicazione della tecnica delle trasformazioanformi deve essere fatta distintamente per
il modo pari e per quello dispari. L’analisi di earhbi i modi € eseguita dunque ponendo una
parete elettrica 0 magnetica sull'asse di simmetaba struttura (nella Figura 16 I'asse di
simmetria e rappresentato dalla linea blu). Lafdrasazione di Schwarz-Christoffel verra
applicata quattro volte per ottenere due capaaiquivalenti per i due modi fondamentali.

La prima trasformazione del piazaiel pianot € comune ai due modi:

z=7%+ Cj (uz—)(z)du

e

Il pianot € mostrato nella Figura 17; la corrispondenza cqunti del piano-z é stata

(35)

evidenziata con le medesime lettere in minuscolo.

Piano t

Aria
Dielettrico
m
a b déf g i
0 B X J €1 /m n +oo

Figura 17: piano-t.
Il calcolo dei termini incogniti che compaiono netjuazione integrale (35) e sull’asse reale
del pianot sono calcolabili imponendo la corrispondenza tpanti del pianaz e quelli del

pianot.
Qui di seguito riportiamo il calcolo di tali coeffenti:
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Calcolo di 7y, Corrispondenza tra il punte nel piano-z e il punta nel piano-t:

t=0+j0

= = jh
z=0+ jh* &

2= jh+CIVm (1- ) Rt m- 1o (36)

Calcolo dix, Corrispondenza tra il puntd nel piano-z e il puntg nel piano-t:

t=1/m+ jO

morio = (1—m)(2)= E(m)/ K(m)

z= jh+C/(VmKm)[ Rt E - Etin K (37)

Calcolo diC, Corrispondenza tra il puntonel piano-z e il puntb nel piano-t:

t=1+j0
=g C/(VmK(m) =27
z=0+ jh

z= jh+(2h/7T)[ FEmEM- EftmK r)} (38)

Calcolo di m, Corrispondenza tra il pur@anel piano-z e il punto nel piano-t:

(= y+ [0 S/2+W=2na] Fr, m B - B, m K i}
z=S/2+ W+ jh (1-mx?) = E(m/ K(m

Calcolo die en, Corrispondenza tra i purtieH nel piano-z e i punte e h nel piano-t:

t=£+j0 B
2=d/2+ jh = d/2—2h/ﬂ[F(£,m)E(n) E(f,rr)l(n)]
t=n+j0

sedio = d/2= jh+2h/a][F@,mE(M- E7, M K nj

Calcolo di m €3, Corrispondenza tra i puriéi e G nel piano-z e i puntb eg nel piano-t:

t=F+10 = S/2=2h/n{ FB, mE m- BB, m K )
z=S/2+ jh

t=0+]0 = S/2=2h/n[F@,mEm- B5, M K
z=S/2+ jh
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Le funzioni F(x,y), E(X,y), K(X) e E(y) indicanospettivamente gli integrali ellittici di prima
e seconda specie e quelli completi di prima e s#a@pecie; la loro definizione e le loro

proprieta sono riportate nell’Appendice A.

5.3 Modo dispari

Verranno ora elencate le successive trasformadigoo la prima comune ad entrambi i modi,
necessarie per ottenere una geometria a strisc@lictet parallele per la configurazione del
modo dispari:

Seconda Trasformaziongianot — piana/

t =t/o

(39)
{=F(t',0%)
Im{&}
Pianol
K- F(n7/8,0%)
ENG
F(g/0,6)
Dielettrico
Aria
F(B15,0°) F(x16,0°) K(5*) Re{(}
Figura 18: Seconda Trasformazione.
Terza trasformazionepiano{ - piana
{ ={-K(3?)
g =K(8%)-F(B15,5%
¢y =K(8%)~F(x/8,5°) (40)
, =K(8%)-F(n10,5°)
{ =F(1,6°)
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Im{{’}
piano¢’
K(1-9%) <
ENG
F(e!0,0°)
elettrico
Aria
¢ ¢, K@) Re{(}
pianor
0 Ty g 1 1/0 Iy +00

Figura 19: Terza Trasformazione.

Quarta trasformazionepianor —» pianaZ

r':r/rﬁ

{5 =F(153,0%)

B ',6’2 (41)
Z:F(r,rﬁ )

Z, =F(/0rp,15%)

Con quest’ultima trasformazione si ottiene, infilee,geometria a capacitore equivalente a

striscie parallele (Figura 20).
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pianor’
0 Tyltg 1 1itg 1/t 1,17 +00
Im{Z
pianoZ
z z
K@l-7,%) ! :
ENG
ZE
Aria
Dielettrico
Z, K(r,) Re{Z}

Figura 20: Quarta trasformazione per il modo dispai.

54  Modo pari
Per il modo pari si applica la stessa metodologea rdodo dispari tenendo conto della
differente condizione di simmetria nell’'origine (pte magnetica perfetta).

Seconda Trasformaziongianot — pianaf

t=t/o
¢ =F(t'ms%)

(42)

Im{J}

Pianol

F(7/8,md)

K(1-mo?)
E
N
G

Dielettrico ™ £ (2/5,mo?)
Aria

F(B10,m0*)F(x/5,m°) K(ma®) Re{(}

Figura 21: Seconda trasformazione per il modo dispa
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Terza trasformazionepiano{ - piana

¢ = -K(mo?)
{p =K(mo?) - F(B15,m5?)
{y =K(md%)- F(x/3,ms?) (43)
¢y = K(mo?) = F(7/ 5, m3?)
J ‘= F(z, 52)
Im{{}
pianol’
K(1-md?) J
E
N
G
F(g/0,md%) Dielettrico
Aria
¢, ¢, K(@md®) Re{(}
pianor
0 Ty 51 1/Jmo T o

Figura 22: Terza trasformazione per il modo pari.

Quarta trasformazionepianor - pianaZ

r = r/rﬁ
Zﬁl = F(Tﬁ,mb'z) (44)
Z= F(r', m§2rﬁ2)
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pianor’

0 Tyltg 1 l/\/ﬁrﬁd ;174 +o0

Im{Z

pianoZ

K(@1-nr,’5%) i

Zm

Dielettrico

Aria

zZ, K(mr,’o°) Re{z}
Figura 23: Quarta trasformazione per il modo pari.

5.5  L’approssimazione di Wheeler per il calcolo della capacita equivalente

L’analisi fatta finora conduce a una geometria attpipiani paralleli con tre mezzi che
riempiono lo spazio tra i due piatti. La disposieadei tre materiali non consente di calcolare
analiticamente la capacita equivalente del modbepdel modo dispari; inoltre, la presenza di
gueste tre regioni determina una disomogeneitaatapo elettrico all'interno del capacitore.
Wheeler nel 1964 propose una tecnica per l'analisiuna linea di trasmissione in
microstriscia che ancora oggi € ampiamente impegegadli, infatti, utilizzo la tecnica delle
trasformazioni conformi per ottenere una configioae a capacita a piatti piani e paralleli
riempita da dielettrico e aria. La valutazione a@eaihpacita avveniva tramite la valutazione
della costante dielettrica effettiva che riempivacapacitore. Per tale stima propose di
trasformare la curva ellittica che separa il diele dall’aria approssimandola con un
contorno rettangolare.

In questo modo si vengono a creare delle regioaisdno inserieo in parallelo con le altre
(Figura 24).
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Im{2 Im{2
pianoZ pianoZ
Area
Area= K(l— ,Ll) S Parallelo Area serie
K(1-4) Z K(1-4) n
Dielettrico Dielettrico
Aria Ariai
K, K@ Rez} K, &« K) Relz}
<>

Figura 24: Approssimazione di Wheeler del capacita equivalente di una linea in microstriscia.
Queste areeserie e parallelo possono essere descritte in termini di un’areaalieda
equivalente di larghezzadata da:

SI_ S"

Esub

s=gs'+

(45)

dove s" rappresenta lo spessore efficace nel caso il cantributo dell’area ombreggiata in
Figura 24 venga considerato solo come un contripatallelo ¢y — ©): € questo il caso

di una microstriscia posta tra aria e dielettriom due piani di masse uno al disopra e l'altro
al disotto;s' rappresenta invece lo spessore efficace nel casuiitutta I'area ombreggiata
dia un contributo (g4ie — 1 ). Lo spessore equivalents dellarea ombreggiata e
rappresentato dalla combinazione di tali contriltate spessore € dato dalla somma di quello
parallelos” e di quello serigs'- s")/ &5,p.

La capacita e il valore efficace della costantdetliéca possono essere allora calcolati nel

seguente modo:

_K(u)-K,-s K,+s
C‘—_a+£diela—_
K@~ u) K@-u)

Ky +s

K(w)

(46)

Eeff =1+ (£diei—1)

Il calcolo dis' & facilmente ottenibile una volta che si considarico che delimita I'area
ombreggiata come l'arco di un’ellisse. Allora, Ipessore € calcolabile come la quarta parte

dell'area dell’ellisse divisa per I'altezza del eafiore:

s'=(1-7/4)(Ku)-K,)
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Per quanto riguarda il calcolo df', questo puo essere valutato modificando la gedmetr
iniziale: si pone un piano metallico all’altezza j2h (doveh é Il'altezza del substrato) in
modo da rendere la struttura simmetrica.

L’approccio di Wheeler puo essere utilizzato anplee lo studio di strutture di linee di
trasmissione accoppiate in microstriscia. In talgog 'analisi va eseguita in modo distinto per
i due modi pari e dispari. La capacita dei due moad essere calcolata utilizzando le
equazioni (46) e (45) con le opportune sostituz{oanfrontare la Figura 24 con la Figlta

e la Figura 20).

Il valore dello spessors” e calcolabile nel seguente modo per i due modi:

g = K(mm)
K@d-mm)

mm, =1- costf (Ej sech [Mj
4h 4h

mmy, =1- sink? (Ej CSCﬁ(Mj
4h 4h

Kl-u4)-K, i=¢o0

5.6 Calcolo del contributo dovuto allo strato ENG

Attraverso la tecnica delle trasformazioni conformbbiamo ottenuto due capacitori
equivalenti per il modo pari e dispari (Figura 20Fgura 23), nei quali la lamina di
metamateriale ENG riempie una piccola regione aedf tra i piatti metallici e si trova in
parallelo e inseriecon la regione occupata dal dielettrico. L'approszione di Wheeler, in
guesto caso, nhon € completamente utilizzabile pegalutazione dell'influenza dello strato di
ENG all'interno del substrato; infatti, non & pdsis ottenere dei casi-limite (come nel caso
di Wheeler) per tener conto dei contributi seripagallelo. Comunque, nelle formule di
progetto che presentiamo utilizziamo in parte la swetodologia per valutare la capacita
totale della struttura.

Il contributo dato dallo strato ENG sul calcolo ldetapacita del modo pari pud essere
trascurato, cosi come é stato fatto nell’analistuitale (Paragrafo 4.1): la regione ENG
(Figura 23) e in serie con il dielettrico e presenha capacita equivalente piccola rispetto al

dielettrico (la Iarghezzi,7 e il valore della permittivitd sono molto piccolipoltre, tanto piu

le strisce sono larghe rispetto all’altez2& $> h) e distanti tra loro rispetto allo spessore
dello strato ENG §>> d), tanto il contributo dello strato ENG pu0 esseascurato, poiché

il campo e confinato sostanzialmente sotto lecsris
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Discorso diverso deve essere fatto per il calcelacdntributo ENG nel caso di modo dispari.
In questo caso (Figura 20), la regione ENG si pyifuessenzialmente in larghezza; questa
regione si trova ad essere in serie con il dietettiper una IarghezzaZ(,7) non piu
trascurabile e con un’altezzaK( ) inoltre molto piccola: la capacita equivalentsutia
dunque grande poiché inversamente proporziondkdtefiza e proporzionale alla larghezza
(Cenc U eenaK, 1 Ke).

La valutazione di tale contributo pud essere fatitb in modo approssimativo, in quanto
I'area ENG si trova sia in serie che in paralledo d dielettrico.

Un’approssimazione che si puo fare alfine di ottersemplici formule di progetto & quella di
considerare solamente il contributo parallelo, eoveasformare I'area ENG in un rettangolo

di baseZ, e altezza calcolata in modo tale da conservared'accupata dalla regione ENG

(Peng = Aenc! Kjp)-

Im{Z Im{2

Z Z

K@-7.%) % : % :

ENG ENG
zZ Areq. ./ 2,
Aria . . Aria
Dielettrico Dielettrico
Z, K@) Reld e Re{z}

Figura 25: Trasformazione del capacitore del modoidpari attraverso I'approssimazione proposta.

Con tale approssimazione possiamo facilmente caledh capacita equivalente nel seguente

modo:
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Z 2
CenG = £ENG 72— =€ ENGL
Areacng (1-7/4) Z,

o = K(rﬁz)—ZX—se

aria K (- T/;'Z) (47)
C Cend/ 2’ C end/ %

serieENG diel EN dlelK(l_ 7,62)2/7 - Areane EN dIeIK(l— Tﬁz)—(l—r[/ll) z

Z,+s -
Crotale = CserieENG dielt € die‘l)(—zZ7+ C aria
K(l— Tﬁ )

In alternativa a tale approssimazione, le capatgtamodo pari e del modo dispari possono
essere valutate numericamente utilizzando il metaglo elementi finiti (FEM) attraverso

I'analisi bidimensionale delle geometrie ottenute te trasformazioni per i due distinti casi.
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6. PROGETTO DI UN ACCOPPIATORE DIREZIONALE IN MICROSTRISCIA

bY

Nei paragrafi precedenti &€ stato analizzato il cortgmento di due linee accoppiate
simmetriche in microstriscia: € stato mostrato ddallo circuitale per i modi fondamentali
pari e dispari e il legame che sussiste tra i pataraircuitali e le costanti secondarie dei due
modi; e stato evidenziato, inoltre, il manifestaafliinterno della struttura di due distinti
fenomeni di accoppiamento (co-direzionale e codirezionale); infine é stata analizzata
I'influenza di una lamina di ENG all'interno dellsstrato delle due linee accoppiate da un
punto di vista circuitale e sono state ricavatdedrmule di progetto attraverso la tecnica
delle trasformazioni conformi.

In questo paragrafo vogliamo mostrare come la pesei uno strato ENG all’interno della
struttura permetta di progettare accoppiatori direali a onda progressiva (accoppiamento
co-direzionale) in una configurazione che presema lunghezza di accoppiamento minore
della lunghezza d’onda di lavoro. Diverse tipologle accoppiatori direzionali saranno
analizzate; verranno poi confrontati i risultatil-wave ottenuti con il software commerciale
CST Microwave Studio e quelli ottenuti tramite umélisi quasi-statica. Verranno
considerate, inoltre, altre geometrie e sara arathizla possibilita che il metamateriale ENG
presenti un certo grado di anisotropia. Infine ra&gresentato il progetto di un accoppiatore
co-direzionale in microstriscia utilizzando come tameateriale ENG il mezzo a piatti

metallici proposto da Rotman.

6.1 Riduzione della lunghezza di accoppiamento in un accoppiatore co-direzionale

Esub
Figura 26: Accoppiatore direzionale con lamina ENGall'interno del substrato (w = 9.8mm, s=3,4mm,

h=10mm, &,,,=8.9, L,=56 mm, d=1.1mm)
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La struttura a cui si fa riferimento e quella igta 26, dove la lamina di ENG € posta tra le
due strisce all’interno del substrato e determina variazione delle caratteristiche del modo
dispari che viene eccitato all'interno dell'accagpre. Come gia discusso nel paragrafo 4.1,
rispetto alla configurazione standard si ha unazimhe della costante di propagazione del

modo dispari e un aumento dell'impedenza caratiegislello stesso modo:

Zom=Z5/\A-X0)

,Bo,m = ,80\/ 1-x0)

I modo pari non subisce modifiche sostanziali edstanti secondarie sono calcolabili come

O0<x,<1

nel caso standard.

Nelle linee di trasmissione simmetriche accoppiatenicrostriscia, 'impedenza del modo
pari € sempre maggiore di quella del modo dispasgj come la costante di propagazione del
modo pari € maggiore di quella del modo dispaintibduzione dello strato di metamateriale
ENG consente, allora, di aumentare la differenadeticostanti di propagazione e di diminuire
guella tra le impedenze caratteristiche.

In questo caso si ottengono due risultati:

) La riduzione della lunghezza di accoppiameritp , poiché é inversamente

proporzionale alla differenza delle costanti digagazione dei due modi
Le=al|Bo-Bd, m=0,12. (48)

dove a € un fattore che é funzione dell’accoppiamentadeeato.
1)) La riduzione del valore dell’accoppiamento in tensi k che & proporzionale alla

differenza tra le impedenze caratteristiche deirdodi

_Ze-Zs

Zs+2¢8

k (49)

E importante porre I'accento sul fatto che, permjoai abbia una riduzione della differenza
tra le impedenze caratteristiche, tale diminuzioya sara mai sufficiente a ridurre |l

fenomeno di trasferimento di energia nella diregi@mpposta a quella di propagazione del
segnale fatto propagare nella struttura. La cauisaodsta nella piccola perturbazione che
I'introduzione della lamina ENG comporta nelle ¢tastiche della rete a quattro porte; al
contrario, la variazione della costante di propagse del modo dispari, essendo una

variazione di fase e non di ampiezza (come nel adocoefficientek), comporta una
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considerevole variazione dell’'accoppiamento coailimeale, con una notevole variazione
della lunghezza di accoppiamento.

Gli accoppiatori co-direzionale in microstrisciaecharanno mostrati nelle pagine seguenti
sono progettati in modo da lavorare alla frequepeiala quale si ha il valore minimo del

contributo di accoppiamento contro-direzionale.

Possiamo infine anche rilevare che, a parita dijezze di accoppiamentq e di frequenza

di lavoro, l'introduzione dello strato di metamaadz all’interno del substrato permette di

aumentare I'accoppiamento co-direzionale.

6.2  Progetto di un divisore di potenza in microstriscia

Considereremo ora come esempio il progetto di eo@umatore direzionale a -3dB che divide
equamente la potenza immessa alla porta 1 sulta pa sulla porta 4. La struttura € mostrata
in Figura 26. La lamina ENG é riempita da un materiomogeneo e dispersivo la cui
permittivita varia in frequenza con un andamenta Brude: la frequenza di plasma é pari a

1.39 GHz e¢,, =1; il substrato e riempito da un dielettrico cheuma permittivita relativa
pari a £g,,=8.9; la larghezza delle strisce e pariVa=9.8mm, la separazione a
S=3.2mme l'altezza del substratota=10 mm.

L’accoppiatore € progettato per lavorare intorra fiequenza di 1.0 GHz; a questa frequenza
la permittivita dello strato ENG e negativa e pari-0.93. Applicando la tecnica delle
trasformazioni conformi descritta nel paragrafoiSostengono due capacitori equivalenti

(Figura 27) per i due modi fondamentali (pari edis).

0.75|

oo

0.251

ENG Modo Dispari ENG Modo Pari
Tt Tt
15 : ¥ : 15 :/ :
1.25
1'125| - 1 | . |
1 Aria| 1 0.75: Aria :
|
1 I
1 1

it

1 2 3 4 5 6 7 0.5 1 1.5 2 25 3 3.5

Figura 27: Capacitori equivalenti del modo pari e dspari.

Come mostrato nella Figura 27, il modo pari nonistéalcuna sostanziale modifica dovuta
all'introduzione della lamina ENG; l'area occupadallo strato di metamateriale nella
geometria a capacita a piatti piani e parallelultés essere molto piccola e la capacita
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equivalente del modo pari € calcolabile come ilapelo tra le capacita delle aree occupate
dal dielettrico, I'aria e il metamateriale ENG. Dathe la larghezza e la permittivita della
regione ENG sono molto piccole rispetto a quelldedaltre regioni, si ha che la capacita
totale del modo pari sia data semplicemente dalansa dei contributi della regione occupata

dall’aria e di quella occupata dal dielettrico:
Ce = Cariat Csupt Cengl Cariat Csuy \

Il calcolo dei terminiCg,; e Cqyp PUO essere eseguito utilizzando I'approssimazidne

Wheeler, come e stato discusso nel paragrafo byaldre dellimpedenza caratteristica €

valutabile nel seguente modo:

dove c & la velocita della luce nel vuotc€Cg & la capacita del modo pari nel caso in cui il

dielettrico e il metamateriale ENG vengano sodtitton I'aria. Si ottiene in tal modo che

I'impedenza caratteristica & pari a 65.45 Ohm. astante dielettrica efficace del modo pari e

ottenibile come il rapporto tra le capacita sopranzrhonate(ee=CeIC%) e il suo valore

relativo € 6.49.
Per quanto riguarda il modo dispari, la Figura 2@stra come la regione riempita dal
metamateriale ENG si trovi essenzialmente in sgoie la regione dielettrica sottostante. La

e.OENG

valutazione dell'impedenza caratteristizgNG e della permittivita efficac puo essere

fatta, poi, utilizzando la trattazione fatta nekgmrafo 5.6, nella quale la regione ENG e

approssimata inizialmente come un quarto di ellsgmi trasformata in un rettangolo per

facilitare il calcolo della capacita del modo: agmpio, alla frequenza di 1.0 GHz si ottiene

con tale trattazione il valore della permittivitdi@ace £§NG del modo pari uguale a 1.32 e

ZENG

l'impedenza caratteristic pari a 71 Ohm. Nel caso di assenza della lamin& EN

ottiene che I'impedenza caratteristizg e pari a 35 Ohm e la permittivita efficagg a 5.15.

Questi risultati concordano con l'analisi fatta dgbmodello circuitale (Paragrafo 4.1). La
variazione della permittivita efficace da 5.15 32le dell'impedenza caratteristica da 35 Ohm
a 71 Ohm sono sufficientemente rilevanti da modicsostanzialmente il comportamento

elettromagnetico della struttura.
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E ora necessario soffermarsi sulla variazione @yudenza dei parametri elettromagnetici,

poiché la permittivita della lamina ENG €& per igitéispersiva.

BO |

-10t
Figura 28: Andamento in frequenza della permittivita efficace e dell'impedenza caratteristica del modo

dispari.

In Figura 28 € mostrato I'andamento in frequenzéagearte reale della permittivita efficace

goENG e dellimpedenza caratteristicioENG del modo dispari; entrambi i parametri

presentano un andamento iperbolico simile ad uraraedto Lorentziano; la permittivita

efficace EENG cambia segno molto velocemente intorno alla fregaedi 1 GHz e

'impedenza caratteristica presenta valori moltevati in tale intorno ('impedenza
caratteristica € inversamente proporzionale alldicea della permittivita). Entrambe le
guantita assumono un andamento poco dispersive@cudnze molto basse e molto alte,
tendendo al valore che esse hanno in assenzdatellza di metamateriale ENG.

E importante notare, inoltre, che non & possibitegettare un accoppiatore direzionale alle
frequenze per le quali il valore della permittivitadell'impedenza caratteristica tende ad
annullarsi o a valori molto elevati — valori pequali si avrebbe in un caso il massimo del

ZO—>0,°°
valore dell’accoppiamento contro-direzion&le (Z, - Z,)/(Ze+ Z) - 1 e, nellaltro,

la minima lunghezza di accoppiamerithl/(\/g—e—\/;o); infatti, in tale intervallo la

variazione in frequenza di tali parametri e tropppida per poter pensare di progettare il
dispositivo.

La progettazione di un accoppiatore direzionaleninrostriscia con accoppiamento a onda
progressiva richiede che Il'accoppiamento contrezionale sia minimizzato e che la
lunghezza di accoppiamento non sia troppo grarggeetto alla lunghezza d’onda di lavoro

Ag: risulta quindi appropriato utilizzare in questgempio l'intervallo di frequenza a destra
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della frequenzaf(f0 alla quale si annulla la permittivita efficace dwelbdo dispari; in

particolare, converra scegliere come frequenzaraentdi lavoro quella per la quale

'impedenza del modo dispari si discosta il menasgiule da quella del modo pari e
abbastanza prossima alla frequerfga in modo da avere una differenza sufficientemente
elevata tra le permittivita. In particolare, scegtio come frequenza centrale 1 GHz, si ottiene
un coefficiente di accoppiamento in tensiokemolto piccolo (0.04) e scegliendo una
lunghezza d'accoppiamentt, pari a56mm (=Aq/6) si ottiene che il prodotto tra la
differenza tra le costanti di propagazione e lagherza di accoppiamento é cirzd 4,
consentendo in tale modo il progetto di un divisdirpotenza.

Qui di seguito € mostrato 'andamento in frequedeaparametri della matrice di diffusione
della struttura calcolati con l'analisi sviluppatel paragrafo 3 e le relative formule di

progetto (Figura 29). L’accoppiatore direzionalecemporta da divisore di potenza: alla

frequenza di 1 GHz la frazione di potenza alla @d&te uguale a quella sulla porta 4

|821|2 :|S4]j2, con valori molto bassi della potenza riflessaefladpotenza alla porta 3

I514%.| $° <-200B.

1 1 1 1 1 Il 1 L 1 1 1 Il Il 1 Il Il 1 1 1 Il Il 1 1 1 1 1 1
0,995 L0 L0 L1 1015 10za

%
P I

- 80}

Figura 29: Parametri della matrice di diffusione dél'accoppiatore direzionale mostrato in Figura 26.
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6.3  Confronto tra i risultati ottenuti con analisi quasi-statica e quelli ottenuti con CST

| risultati mostrati in precedenza di una rete attjo porte costituita da due linee accoppiate
in microstriscia sono stati ottenuti utilizzandoaumetodologia di analisi che impone
numerose approssimazioni al modello. Questo ha gesondi ottenere delle formule di
progetto che consentono la valutazione dei pararsetondari dei modi che la struttura
supporta e che permettono di fare un’analisi selitpliva sia quantitativa della rete a quattro
porte, alfine di ottenere il progetto di accoppiathrezionali.

Le approssimazioni che finora sono state assunie o seguenti: i modi che si possono
propagare sono puramente TEM e, quindi, ricavatalia conoscenza della distribuzione
della tensione e della corrente sulla sezione érasie della struttura; si puo, allora, utilizzare
la tecnica delle trasformazioni conformi per ric&/a parametri secondari dei due modi
fondamentali TEM che si propagano nella struttuta presenza della lamina di
metamateriale ENG all’interno del substrato dettattura ha richiesto l'utilizzo di ulteriori
approssimazioni discusse nel paragrafo 5.6 pertargulinfluenza di tale mezzo sul
comportamento della struttura; queste ultime passcomportare un margine di errore
maggiore rispetto alle precedenti, in quanto il anedteriale ENG varia sensibilmente di
frequenza e cio influenza fortemente l'individuamalel punto di lavoro della struttura.
Consideriamo ora i risultati ottenuti tramite llizzo di simulazionifull-wave con I'impiego

del software commerciale CST Microwave Studio.
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Figura 30: Parametri della matrice di diffusione déla struttura di Figura 26.

In Figura 30 sono mostrati i parametri della matdc diffusione della struttura gia analizzata
nella sezione precedente, con le medesime dimensigiroprieta elettromagnetiche dei
materiali che la costituiscono. Confrontando quastiltati con quelli ottenuti in precedenza,

si puo dunque notare che la frequenza di lavoria dete a quattro porte risulta leggermente

spostata: si osserva infatti che la frazione deppa riflessa alla porta|$11|2e trasmessa alla
porta 3|831|2é minima a 1.07 GHz e presenta inoltre, alle p@re 4, il medesimo valore

|821|2 :|S4]j2=—3dB. Inoltre, possiamo osservare che il comportameleita struttura &

meno sensibile in frequenza: la potenza alle ppree4 si mantiene infatti costante su un
ampio intervallo di frequenza (da 1,05 a 1,2 GHz).

Nonostante dunque esistano delle discrepanzerisaliati ottenuti con un’analidull-wave
rispetto a quelli ottenuti tramite un’analisi quagatica, le formule di progetto proposte
possono essere comunqgue utilizzate come primo striordi analisi e di progetto, per poi
essere affiancate da una piu accurata arfalisivave che permetta di ottimizzare il progetto

del dispositivo.
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Infine, € necessario mostrare I'andamento in fregaedei parametri della matrice di
diffusione della struttura mostrata in Figura 26aeso in cui venga eliminata la lamina ENG

all'interno del substrato.
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Figura 31: Parametri di diffusione di Figura 26 nela quale é stata eliminata la lamina ENG.

In questo modo possiamo evidenziare come l'utilidzauna lamina ENG all'interno del
substrato abbia permesso di aumentare I'accoppianuendirezionale a parita di lunghezza
di accoppiamento: si pud notare che in Figura &tcbppiamento co-direzionale intorno alla

frequenza di 1.05 GHz e minoreS41|2=—1OdB) rispetto al progetto proposto in

precedenza.

6.4  Anisotropia e perdite nel metamateriale ENG

Vogliamo ora considerare la possibilita che il medgeriale ENG presenti un certo grado di
anisotropia e di perdite. E noto, infatti, che itameateriali ENG possono presentare un
comportamento differente nei tre assi di simmetriehe, inoltre, la caratteristica dispersiva
del mezzo artificiale richiede che esso assorbaiglarente una parte dell’energia. Se si
volesse ad esempio utilizzare un insieme di filtatligi paralleli come mezzo a permittivita
negativa, questo presenterebbe una spiccata ampsoifcausata dalla disposizione spaziale
dei fili) e delle perdite (causate dall'utilizzo mhietalli non ideali).
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Mostreremo ora come l'utilizzo di lamine ENG anrspie non comporti alcuna sostanziale
modifica del comportamento della struttura rispettoaso isotropo.

Ipotizziamo che uno strato omogeneo e anisotroppatamateriale ENG sia posto all'interno
del substrato della struttura tra le due strisaames mostrato in Figura 26. Lo strato di

metamateriale ENG é descritto dalle seguenti rehaziostitutive:

El(w) O 0
D= 50 0 gsub 0 E

0 0 £sub

(50)
B= /,loH

dove supponiamo che sull’asse y e z la permittidiédla lamina coincida con quella del

dielettrico che riempie il substrat,, e cheg,(w) sia descritto da un modello dispersivo

alla Drude: questa condizione si ha anche nel itesoi venga realizzata la lamina ENG con
dei fili metallici disposti lungo l'asse x. Suppamo inoltre che le dimensioni
dell'accoppiatore siano le stesse di quello discusslle sezioni precedenti, cosi come il

valore della costante dielettrica del substrato.

b)

Figura 32: Modello circuitale dei modi pari e dispai nel caso della presenza di uno strato ENG

anisotropo.

Possiamo ora riprendere il modello circuitale dedirpari e dispari trattato nel paragrafo 4.1
e modificarlo per descrivere l'influenza della la®iENG anisotropa. La caratteristica dello
strato descritta dalla (50) produce una disomog¢@ndella permittivita solo sull’asse x:
questo comporta che il modello circuitale del mpdo rimanga inalterato poiché le linee di
forza del campo elettrico non percepiscono la meEsedello strato di metamateriale; al
contrario, la configurazione del modo dispari satél bene alla presenza della discontinuita

dielettrica sull’asse x. Infatti, lavorando alleeduenzafy per la quale si ha un valore
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negativo della permittivitee, (fy) <O e, in valore assoluto, minore rispetto a quelld de

substrato con uno spessore dello strato suffialeemee piccolo, si ottiene che, poiché lo

spostamento elettrico deve soddisfare le condiziboontinuita alle interfacce tra strato ENG

sub

EENC.R = g, E SURK, il campo elettrico allinterno della lamina

e substrato dielettrica, ( fg)

ENG sara di ampiezza molto elevata e diretto luiagse x. Possiamo, quindi, affermare che

I'influenza dello strato di metamateriale pud eesgescritto circuitalmente da una capacita
C2ng alllinterno del modello del modo dispari come éstnato in Figura 32.

Le capacita del modo pari e dispari allora songieshili nel seguente modo:

Ce'=Cp+Ci+Ci=G
Ccr)n =Cp+Cs+ Cyat C(I)ENG: Cdl-x 9 (51)
Xo=—Cena/ Co
I significato dei singoli termini & stato spiegatei paragrafi precedenti.
E chiaro dunque, confrontando le relazioni (51) qoelle definite nel paragrafo 4.1, che la
caratteristica di anisotropia della lamina ENG r©omporta differenti comportamenti rispetto
al caso anisotropo; ad avvalorare tale affermazigroetiamo qui di seguito i parametri della
matrice di diffusione per tale configurazione: lamdnsioni e le caratteristiche

elettromagnetiche dei materiali sono le stesseasitrattati finora. Inoltre, sono state anche

considerate le perdite che il metamateriale ENG p@3entare, perdite che producono una

riduzione del valore di frazione di potenza sultetp 2 e 4:|821|2 =| 841]2 =-3.4dB.
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Figura 33: Ampiezza dei parametri di diffusione perl’accoppiatore in Figura 26 (d =1.1 mm, s =3.2 m,

w =9.8 mm, h = 10 mmgg,,= 8.9).

6.5  Progetto di un accoppiatore direzionale con inclusioni metalliche nel substrato

Consideriamo adesso la struttura mostrata in Figdré&sono stati inseriti due piatti metallici
paralleli all'interno del substrato (isotropico mogeneo) tra le due strisce: i piatti metallici

agiscono come una lamina di materiale ENG, comaudgo nel capitolo 1.
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€sub

Figura 34: Linea a microstriscia accoppiata con undamina ENG, realizzata attraverso l'inclusione didue
piatti metallici paralleli .

L’analisi presentata in precedenza pud esserezadtth per progettare una linea a

microstriscia accoppiata con elevati valori d’aquemento co-direzionale.

Mostriamo adesso i risultati numerici ottenuti frerdiverse geometrie attraverso il software

commerciale CST Microwave Studio®. Consideriamopimmo luogo l'accoppiatore in

Figura 34 senza inclusione metallica: questo adetqe € progettato per avere il massimo

accoppiamento contro-direzionaldSg,| = -9dBFigura 31) e una bassa direttivit| .

Consideriamo poi lo stesso accoppiatore direziomalstrato in Figura 34, ma stavolta con le

inclusioni metalliche. | parametri di diffusionetenuti per questo progetto sono mostrati in

Figura 35. A causa della dispersione della pemtiditidel mezzo efficace costituito dai piatti

piani paralleli, nell'intervallo di frequenza 1.481GHz la nuova struttura € in grado di

dividere la potenza d'ingresso alla porta 1 trpdete 2 e 4 |64 =| S| = -3 dE) e presenta

valori di accoppiamento contro-direzionale decisat@®assi |§31| <-20dB).

Abbiamo poi considerato altre due geometrie. Nptlema abbiamo scelto di analizzare una
struttura che presenti una riduzione della distasz&8mm) tra le due strisce rispetto al caso
precedente: i risultati numerici mostrano che anichguesto caso € comunque possibile
ottenere un divisore di potenza con un basso acmmgmto contro-direzionale (Figura 36).

Infine, abbiamo considerato una separazione magg(er4mm): l'incremento di tale

separazione tra le strisce consente di ridurretppiamento indesiderat438§1|) in un’ampia
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banda di frequenza (Figura 37).
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Figura 35. Linea a microstriscia accoppiata con inasioni di piatti metallici (w = 9.8mm, s=3,4mm,

h=10mm, &,,,=8.9, L=33mm, d=1.1mm).
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Figura 36. Linea a microstriscia accoppiata con ifasioni di piatti metallici (w = 7mm, s=3mm, h=6mm,

€ur=10,2, L=33mm, d=1.1mm).
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Figura 37. Linea a microstriscia accoppiata con ifasioni di piatti metallici (w = 12mm, s=4mm, h=10nm,

€su=7.3, L=40mm, d=1.1mm).

6.6  Ulteriori progetti di accoppiatori

Qui di seguito riportiamo I'andamento in frequemns parametri della matrice di diffusione
di ulteriori progetti di accoppiatori direzionaliol caratteristiche geometriche ed
elettromagnetiche differenti rispetto al caso pdecee; tali risultati mostrano che, variando le
caratteristiche della struttura di Figura 26, esce ad ottenere — sempre utilizzando I'analisi
trattata finora — il progetto di accoppiatori a amfogressiva.

Nei casi seguenti sono stati ricavati i risultabdellando la lamina di metamateriale ENG
come un plasma di gas ionizzato racchiuso all'mdedi un involucro di vetro (pyrex) [17]. |
risultati presentati in Figura 38 possono esserdrantati con quelli della Figura 31, dove e
mostrata 'ampiezza dei parametri di diffusione il la lamina di materiale ENG non é
presente. Da questo confronto risulta dunque chiéw® l'introduzione di una lamina di
materiale ENG permette di ottenere un valore dopp@mento altrimenti non ottenibile in

condizione standard.
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095 098 101 1.04 1.07 11 1.13 1.15
Frequency (GHz)

Figura 38: Parametri di diffusione dell'accoppiatore della Figura 26 (d = 1.1 mm, s = 3.2 mm, w = 98m,

h =10 mm,gs,n= 8.9). Le strisce sono in rame, il substrato in kiminio, il vetro & pyrex e le perdite

sono:IM(Egng), IM(E sy, IM(E Glasy 1072,

Inoltre, sono mostrati i risultati per una divegometria nel caso in cui la lamina ENG sia
assente (Figura 40), sia presente (Figura 39) onsidellata come un gas ionizzato (Figura

41). Anche in questo caso, otteniamo un divisoqgotenza.

IS

0.9 0.94 0.98 1.02 1.06 1.1 114 1.18.2
Frequency (GHz)

Figura 39: Ampiezza dei parametri di diffusione defaccoppiatore in Figura 26 senza la lamina ENG ( &

0.8 mm, s =3.0 mm, w=7.0 mm, h = 8 mrg,,,= 10.2).
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1.06
Frequency (GHz)

Figura 40: Ampiezza dei parametri di diffusione defaccoppiatore in Figura 26 (d = 0.8 mm, s = 3.0 mm

w =7.0 mm, h = 8 mmgg,,= 10.2).
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Figura 41: Ampiezza dei parametri di diffusione defaccoppiatore in Figura 26 (d = 0.8 mm, s = 3.0 mm

w = 7.0 mm, h =8 mmgg,,= 10.2). Le strisce sono in rame, il substrato inllaminio, il vetro € pyrex e le

perdite sono:IM(£gpg), IM(€ 5y, IM(E Glasd U 1072,

Infine, vogliamo riportare nella tabella seguemteaiore della permittivita della lamina ENG
calcolata con le formule di progetto, il valoreeoitito attraverso le simulaziofuill-wave con

CST Microwave Studio e l'errore relativo che si coatte utilizzando tali formule di

progetto.
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W (mmys (mmyh (MM)égy,  d(mm)  €eng (Formule di Progetto) eng (CST)  Errore Relativo(%)

08 053 051 3779
053410102 13 0,855 0797 7077
25 1,645 1,663 1,082
3 1974 1,915 308
08 0,507 0,497 2012
0.8/3.0/10/8.8 13 0825 0,772 6,865
25 1,586 1501 5,662
28 1766 161 9,689
08 0728 0,651 11828
7.013.0/8.0/10.2 13 1,001 1,008 0,694
15 1,365 1151 18,502
25 2,276 2078 9528
08 0,681 0,663 2714
53 08.0/0.57 13 1,107 0,994 11,368
15 1,363 1214 12273
25 2129 2,039 4413

Tabella 1: Confronto tra | risultati ottenuti attra verso le formule di progetto e attraverso le simulzoni

full-wave con CST Microwave Studio.
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7. RIDUZIONE DELLA DIAFONIA TRA DUE LINEE DI TRASMISSIONE SIMMETRICHE
IN MICROSTRISCIA

In questo paragrafo focalizziamo I'attenzione swigetto di una linea a microstriscia bifilare
“caricata” con metamateriali, ampliando il lavoroegentato nei paragrafi precedenti sul
progetto di un accoppiatore direzionale, dove &ogtaostrato che é possibile progettare un
accoppiatore co-direzionale, con valori di accop@ato non ottenibili tramite una
configurazione standard di medesime dimensioni, wadta che siano stati scelti
opportunamente i parametri geometrici e fisicimetamateriale introdotto in tale struttura.
Vogliamo ora trattare il medesimo fenomeno, mamattica differente. Quando, infatti, due
circuiti stampati si trovano troppo “vicini” trafo, € presente un fenomeno di interferenza
(diafonia) tra i segnali trasmessi sui singoli gitic questo fenomeno puo essere considerato
positivo nel caso in cui si vogliano progettareagguatori direzionali; altrimenti, in generale,
e un fenomeno indesiderato soprattutto quando,npativi tecnologici ed economici, €
necessario un alto livello di integrazione e quiladdiafonia deve essere eliminata o, quanto
meno, ridotta.

Lo scopo di questo studio € mostrare come l'us@atticolari metamateriali permetta di
modificare le prestazioni delle microstrisce accap per quanto riguarda i valori di
accoppiamento ottenibili: proponiamo quindi un’mpietazione euristica di questo fenomeno
fisico. La validita di tale analisi e poi verifieaattraverso simulaziofull-wave utilizzando il
software CST Microwave Studio®: vengono quindi preati i risultati ottenuti per diverse

configurazioni e geometrie.

7.1  Riduzione della diafonia

S
> W
R
T hene Esunllo
n,

—

d

€ener Ho

Figura 42: Microstrisce accoppiate con una lamina HG all'interno del substrato.

La struttura analizzata € costituita da due mics# stampate su un substrato dielettrico a

elevata permittivita (poggiato su di un piano diss®), nel quale e stata posta una lamina di
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metamateriale ENG (Figura 42). La parte reale dedlamittivita del metamateriale,(w)

presenta valori negativi in una determinata bandieeguenza.

Come gia discusso nel paragrafo 4.2, lintroduziatdie una lamina ENG comporta
principalmente una diminuzione del valore dellataot® di propagazione del modo pari e un
aumento dellimpedenza caratteristica dello stessdo: infatti, la configurazione geometrica

proposta concorre alla diminuzione della capaoitalé del modo pari.
Error! Objects cannot be created from editing fietntes.

| fenomeni di accoppiamento tra le due linee dissione, come gia discusso in precedenza
(paragrafo 3), sono determinati dalla differenzai tvalori delle impedenze caratteristiche dei
due modi (accoppiamento contro-direzionale) e quedlle costanti di propagazione
(accoppiamento co-direzionale). In particolaregdatante di propagazione del modo pari €, se
non sono sufficientemente distanti le strisce, naggdi quella del modo dispari; un’oculata
scelta dei parametri della lamina ENG (permittivis@essore e altezza), dunque, porta ad
ottenere una riduzione della costante di propagazidel modo e, in tale maniera, un
assottigliamento della differenza delle due costaht propagazione. Le due linee di
trasmissione in microstriscia mostrate in Figura et sono poste in parallelo per una certa
lunghezzal , possono scambiarsi energia attraverso un processrcoppiamento co-
direzionale solo se tale lunghezza e proporziorala differenza delle costanti di

propagazione dei due modi, che e la lunghezzaatipggamentol . Allora, I'introduzione

della lamina di metamateriale ENG produce, per tuappena affermato, un notevole

aumento della lunghezZa :

c 1 Po=Fe=Bc
Lo DU/~ Fd = Jeodea
e (0]

L’accoppiamento contro-direzionale puo essere tadt#vorando alla frequenzg,, per la

quale tale accoppiamento € minimo.

Possiamo dunque concludere che, se la lunghézza sufficientemente minore della

lunghezza di accoppiamentb. e si lavora intorno alla frequenzéy , si ottiene
I'eliminazione di entrambi gli accoppiamenti (rappentati qui dai parametri della matrice di

diffusione|831| per quello contro-direzionale|641| per quello co-direzionale):
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7.2 Risultati numerici

Strato ENG

Substrato

Figura 43: Linee in microstriscia accoppiate (w = 8mm, s=3,2mm, h=10mmgs,;;=8.9, L=56 mm, d=2
mm).
Mostriamo ora le simulazioni numeriche della strgt mostrata in Figura 43, ottenute
utilizzando il software commerciale CST Microwaveu@o. Qui di seguito (Figura 44) e
mostrato 'andamento in frequenza dei paramettadehtrice di diffusione della struttura di

Figura 43 nel caso in cui la lamina di metamatertelNG non sia presente.
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Figura 44: Parametri di diffusione della struttura (Figura 42) senza la lamina ENG.
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Nell'intervallo di frequenza mostrato in Figura 44 ha un accoppiamento co-direzionale

|S41|2 costante e pari a -10 dB e un valore di accoppiﬂmneontro-direzionaI¢S41|2 che &

minimo a 1.05 GHz e che aumenta al crescere deliénza.

Consideriamo ora il caso in cui sia presente uraisti metamateriale ENG all'interno del
substrato (Figura 43): le dimensioni della strattaril valore della permittivita del substrato
sono le medesime del caso precedente; la perrtéttdel metamateriale ENG assume |l

valore di -0.88 alla frequenza di lavoro di 1.12 #presenta un andamento dispersivo alla

Drude con frequenza di plasma pari a 1,51 GHz.

70 9 L= -[S41]
' | ' | ' | |

1,04 1,08 1,12 1,16 [GHZ]
Frequency

Scattering Paramet

Figura 45: Parametri della matrice di diffusione déla struttura di Figura 43.

| parametri della matrice di diffusione ottenutr pgiesta configurazione sono mostrati in
Figura 45. Rispetto al caso precedente, nell'irai#ovdi frequenza 1.04-1.2 GHz si ha una
riduzione della diafonia alla porta 4 (si passaudavalore di -10 dB a uno di -20 dB) e il
minimo del valore della diafonia alla porta 3 afi@quenza di 1.12 GHz. Possiamo
concludere che, in tale configurazione, sull'intdly di frequenza considerato le due linee di
trasmissione in microstriscia presentano dei valpaccoppiamento molto bassi (-20 dB) non

ottenibili nella situazione standard con le medestiimensioni.
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7.3 Propagazione di segnali gaussiani

Input Signal at the Port 1 || Output Signal at the Port

[V] = (V] =
1.0 1,0
0,5 _- 0,5 —-
0,0 ] 0,0 —-
-0,5 ] -0,5 -
10 1,0 -

— T T T 1 71 L L L L
0 10 20 30 [ns] O 10 20 30 [ns]

Time Time
Figura 46:Confronto tra il segnale di ingresso e cgilo di uscita.

Vogliamo ora discutere il problema della propagaeiai segnali nella struttura mostrata in

Figura 43. Considereremo due casi: 1) la propagazdi segnali a banda stretta; 2) la

propagazione di segnali a banda larga.

Ipotizziamo nel primo caso di eccitare la struttahla porta 1 con un impulso Gaussiano a
banda stretta (Figura 46), il cui spettro € ceatatl.12 GHz. Il segnale viaggia senza una
significativa perdita di potenza (Figura 46) e gsali alle porte 3 e 4 sono bassi (<6°),0

come anche quello riflesso alla porta 1 (<#)1@ome & mostrato in Figura 47.
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Figura 47: segnali alle porte 3,4 e 1.

Nel secondo caso abbiamo testato la struttura gtag@itraverso un’eccitazione a banda larga
(un segnale Gaussiano il cui spettro si estendiengervallo di frequenza 0-2 GHz). In questo
caso la permittivita dello strato di metamateriBG presenta un modello dispersivo alla
Lorentz: il modello di Drude non é valido per asatiu bande molto ampie che comprendano
le basse frequenze. L’'andamento dispersivo intallaofrequenza di 1.12 GHz e il medesimo
di quello ipotizzato nell’'esempio precedente.

| risultati corrispondenti sono mostrati in Figut8. Il comportamento temporale dei segnali
risulta essere peggiore rispetto a quello propoestitesempio precedente, dal momento che la
struttura & progettata per lavorare ad una detataiinequenza (dobbiamo tener presente che
la lamina ENG e un materiale dispersivo e con perdiil valore richiesto di permittivita
negativa si raggiunge esclusivamente ad una detatanfrequenza). Comunque, in Figura 49
vengono confrontati i segnali d’uscita nel casdadptesenza o dell'assenza della lamina di

metamateriale ENG e si ottiene il medesimo compuwetao.
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[V] - Input Signal (Port 1)

-1 - «Reflected Signal at Port 1
10 - Output Signal (Port 2)

-1 - « Signal at Port 3
08 - = = =Sjgnal at Port 4

0 1 2 3 4 5[ns]
Time

Figura 48: Comportamento dei segnali alle 4 porte gr un eccitazione di un impulso Gaussiano (0-2

GHz).alla porta 1.
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Figura 49: Confronto tra i segnali di uscita e dingresso nel caso di eccitazione di un impulso Gaieso
con e senza lamina ENG.

Possiamo quindi concludere che I'utilizzo di urasirdi metamateriale ENG nel caso a banda
larga non comporta nessun sostanziale mutamentoongbortamento della struttura; il suo
utilizzo risulta quindi piu indicato per le ap@ioni a banda stretta.
Possiamo inoltre affermare che i risultati ottenatitraverso I'utilizzo del software
commerciale CST rispettano l'analisi fatta conilimzo del modello circuitale (paragrafo
4.2).

Gli argomenti affrontati in questo capitolo sonatispresentati nelle pubblicazioni elencate
qui di seguito in bibliografia [18]-[31].
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Capitolo Terzo

Strutture stratificate

Le strutture stratificate sono state studiate meeok® scorso in ampi campi della fisica e
dell'ingegneria, soprattutto in ottica e a microenger il loro utilizzo nella realizzazione di
dispositivi come riflettori, superlenti, filtri, parizzatori, reticoli diffrattivi, etc.

In questo capitolo, in particolare, vogliamo tregtéda combinazione di mezzi dielettrici e di
mezzi plasmonici (ad esempio l'argento), come cdi&se di una struttura periodica.
L’accoppiamento di tali mezzi consente di determeénéenomeni di risonanza e, inoltre,
permette di interdire o consentire la propagazidaek campo elettromagnetico all’interno
della struttura in particolari direzioni; infatitome verra spiegato in seguito, l'utilizzo di
mezzi plasmonici che variano in frequenza secondomodello dispersivo alla Drude
permette di accoppiare mezzi con permittivita pesi{dielettrici standard) con mezzi che
possono assumere valori negativi (mezzi plasmqgniadendo si che, nell'ipotesi che gli
spessori di questi strati siano sufficientementecqdi rispetto alla lunghezza d’onda, la
struttura sia caratterizzata da una permittivificae, che pud assumere una vasta gamma di
valori determinando delle caratteristiche inuspali la struttura stessa.

Nella seguente trattazione si discutera il commoetato della struttura stratificata come
mezzo efficace: tale approssimazione e validaipetisi che il periodo sia sufficientemente
piccolo rispetto alla lunghezza d’'onda. Sara ttatta variazione spaziale dei materiali in
un’unica direzione; il mezzo efficace, in tale mpdara caratterizzato da un certo grado di
anisotropia descrivibile come un mezzo birifrangecon gli elementi dei tensori costitutivi
che saranno determinati in funzione dei parametdttremagnetici (permittivita e
permeabilitd) e di quelli geometrici (il riempimentelativo) dei mezzi che costituiscono la
singola cella.

Saranno trattate due differenti configurazioniufi@ struttura multistrato di lunghezza finita e
sezione indefinita; 2) una struttura a pila di lnegza infinita ma di spessore finito. Verra
dunque analizzata la prima configurazione e sargmoposte e testate semplici formule di
progetto. Questa stessa struttura verra poi wilizfcapitolo 4) come mezzo a permittivita
pari a zero (ENZ) per il suo utilizzo come isolatger il progetto di nano-filtri alle frequenze

ottiche e degli infrarossi. La seconda configuragigara ampiamente analizzata in modo da

79



Strutture Stratificate

poter essere utilizzata nel progetto di filtri Spéz filtri polarizzatori alle frequenze ottiche.
In entrambe le analisi verranno considerate destneinte la propagazione all’interno delle

strutture stratificate di onde polarizzate TE e TM.
1. STRUTTURA MULTI STRATO

1.1  Incidenza di un’onda piana polarizzata TM

1 cella N-esima cella

kl’iﬂ RE

ktras

n=d/d,

inc kinc

0 di d.=di+dy=(1+n) g dy =Nd,

Figura 50: Struttura multistrato.

Consideriamo una struttura multistrato costituidautha successione periodica lungo I'asse z

di due strati distinti di spessoreal;( d,) di sezione indefinita e permittivitas{,£,) come

mostrato in Figura 50. La struttura € composta daeNe di lunghezza de puo essere
analizzata attraverso la trattazione delle matticirasmissione. L'utilizzo di tale metodo

consente di calcolare la matrice di trasmissionenadtistrato (T,,) come la potenza N-
esima di quella della singola celld {). Una volta noti i termini della matrice, & molto

semplice calcolare i coefficienti di trasmissioneifiessione (o di diffusione) di un’onda
piana che incida su tale struttura [1].
Consideriamo ora la propagazione di un’onda piaka Ta matrice di trasmissione di un

singolo strato € data dalla seguente espressigne [1

I70kz!| 1
cosfy,; g —=—=sinky; ¢
skzidi) Jk0 sink,; ¢ )

T = ! 1)
170 Fsing;id)  cosky, )

Mo Z,i
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dove si suppone una propagazione lungo I'asse zcarcostante di propagazione nei singoli

strati k, ; =\/k02£i —( kx2 + kyz) . La matrice di trasmissione della cella & datapdatiotto di

quelle dei due singoli strati.

E2kzl . . kzZ . kzl . \
cOSky; 0y )cosky o dy F 2 22 sink,qdy)sing dp ) {0 22 cosyqdy )sink, Ayt sink,; 0y Joodh o dyf [ (2)
&Kz 2 kol & &
IC =
kol & £y ) &k )
j—| Tsink,1 d1) cosk, o dp Jr—= cosk,1d; )sink; >d> cdk,; dy) cos(k, > dp) sin(kz 1 dy)sin(z 2 d3)
Mo\ Kza kz2 &Kz

La matrice di trasmissione della cella pud essesxomhposta diagonalizzando la

i _ . . Ay 0|
matriceT ; =Q+A+Q 1 dove9={vlt,V2t} e la matrice degli autovetton@{ 5 1 } €

la matrice degli autovalori. La matriCe. ha determinante unitario poiché il determinante
della matrice di trasmissione del singolo strato hdeterminante unitario

(detIC = defl, def ,= )e di conseguenza gli autovalori risulteranno I'uh@eciproco
dell’altro:

A =12 (detT, = de{Q-A-Q”Y) = deQ des d@'= dar=4,1 = |
A questo punto, il calcolo df ,,, puo essere ottenuto elevando all’N-sima potehzaSi puo

N
ora sfruttare la proprieta delle matrici:m=(g-1_\-9t) =9-1_\N-Qt. In questo modo,

by

solamente la matrice degli autovalori € elevata al-esima potenza. Questi ultimi,

introducendo il rapporto tra gli spessgrr d, / d;, assumono la seguente espressione:

jarcosg )_ ei jkz, eff(1+7)dq

(51k2,2)2 +(“—’2|<z,1)2
26K, 26K, 1

A =axjyl-a’=¢
3)

a=cos(k,10h ) cosk, 77 0, ¥ sink 10 )sink g o F CC(SK eff( 7) d)

La seconda espressione che compare nella (3) attroéche la relazione di dispersione del
multistrato.
E interessante sviluppare allora la relazione dpeisione in serie di Taylor nell'ipotesi di

spessori sottili rispetto alla lunghezza d’ordal, =277(1+n)d; /Ag< 1, in modo tale da
valutare il valore efficace del vettore d’onda lariiasse zk, . in funzione del valore delle

permittivita dei due strati e del rapporto tragpessori:
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; (1+n)ar)’ +0(d?). & - 0

a :1_1 & +tner €2k2’12 +,7£lk2,22
(1""7) (1+’7)51€2

a = cos{ kg, eff ( 1+77) ch) = 1‘% Ky ef(( #7) )+ C( Ci4) , d- 0 (4)

= \/51 +nés ‘92k2,12 +’7‘91kz,22
z,eff (1+n)  (1+n)e&s,

Nella prima espressione della (3) l'autovaloteé stato posto in forma di esponenziale
complesso, in modo da evidenziare il suo signifidaico di termine di ritardo di fase del

campo dovuto all’attraversamento della strutturaleTassunzione é valida solo quando

|a| <1: infatti, 'autovalore & una quantita complessh=io modulo & unitario. Al contrario

per|a| >1 l'autovalore € una quantita reale e, quindi, esjnie come un esponenziale reale

che indica che la struttura proibisce la propagezidel campo.

Per meglio evidenziare questo punto possiamo peplggta considerare l'ipotesi che gli
spessori siano piccoli rispetto alla lunghezza d&aria terza equazione della (4) ci indica che
si ha propagazione all'interno del multistrato &gomento della radice € una quantita

2 2
£ +NEy EoKy 1™ +NEK, 3

>0; imponendo la dipendenza dalle caratteristiche del
(1+n7)  (1+n)&e

positiva :

mezzo(kzyi :\/kozgi —( kX2+ kyz)j e dall' incidenza del campt()kx2 + ky2 = l@zsinze)

troviamo le condizioni sul valore che deve assuntepermittivita del mezzo %, affinché si
abbia la propagazione del campo nell'ipotesi chendzzo 2 sia un dielettrico standard

(&, 21):

& +NEy 1_sin26?£2+/7£1 >0
1+n +n  &&
()

&y sin?@
+00

& 21 = &Ul-ne,,0)0 ,
? 1[ 20 /7(52—sin26?)+£2

Nel caso in cui i mezzi considerati siano due dieté standard(g 21 £,21) la

condizione (5) & sempre soddisfatta per qualsialsire della permittivita dei due mezzi, del

rapporto degli spessori e dell'angolo di incidennajuesto caso, la struttura permette sempre
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la propagazione del campo nell'ipotesi di piccpiessori (questo non € sempre vero nel caso
di strati non sottili: infatti, una struttura congta da strati multipli di un quarto della

lunghezza d’onda si comporta da riflettore).

2
Nel caso in cui uno dei due mezzi risulti esserpelisivo (per esempiqzl—(fm/ f)
dovefy e la frequenza di plasma) e l'altro sia un dieleit standard, la condizione (5)

determina delle bande in frequenza di interdiziemk conduzione.

A

Calcolati gli autovalori e quindi la matrice :{O J } bisogna calcolare gli autovettori che

2

compongono la matric@ :{vlt,vzt} . Questi ultimi sono esprimibili nel seguente modo:

vi={-p1

6
vy ={p. 1 ©)

dove p, ricordando cheee dato dalla (3), assume la seguente espressione:

1-a

2 2
2 j} EoKy 1" €Ky 5
o 2 &Ko 3Ky

]sin(kz,ldl)sin«z,ﬂ d)
P="=Ky 1K 2 : .
ko (K, 2£15in(k, 10y) oSk, g7 dy )+ k, € »COSK, 1) sink, /3 dy)

=|ple?  (7)

p ha le dimensioni di un’impedenza ed assume laesegg espressione approssimata:

5=l Ky, 2°€1+ Ky €20
ko (51+/7€2)€1€2

+0(d), ¢ -0 (8)

La matrice di trasmissione del multistrato € allcaécolabile nel seguente modo:

_ * — JNX 0 _ *
T,,=Q-AN.Q! = 1*[ p p}e | [1 p}:
= = p+pl1 1 o eMNx|l1 p

— e JNX e—ij - _ *
1 pe_ (p_ )[1 p}: ©)
PP | oiNx e L1 P

o= Hel?P . cos(ap - Nx) j| pl sin( Nx)

cos@p, ) ﬁsin(Nx) cos(ap+ Nx)
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dove x = arcos(a).

Vogliamo ora dimostrare che tale struttura si cortgp@ome una lamina birifrangente di

spessoraly = N(1+77)d, caratterizzata dai seguenti tensori costitutil'ipetesi di piccoli

spessori:
& 0 0
£=&| 0 & 0| , U=H (10)
0 0 g

La matrice di trasmissione per una lamina birifeamtg (T ) assume la seguente

espressione [2]:

cos(kIM N (47 )ql) jz™™ sir( KM N @7 )q)
Th' = (11)

Z%s.n(kl'\" N(1+/7)d_L) cos( KM N @7 )Ci)

dove la costante di propagazione lungo l'asse zk}&! :\/kozgx—(kxz+ kyz)3 e
z
g™ o kg

'impedenza caratteristica :
Ko &x

Quando gli spessori sono sufficientemente picdaspatto alla lunghezza d’onda di lavoro

(k. id, =\/|@2£i —( Ig(2+ Ig,z) d<<1, i=12), gli autovalori e gli autovettori possono essere

approssimabili nel seguente modo:

5] \/W(kOZ_(kXA kyz)(gizm]/(lm)] (T7)ch
1¢2

- (&+7) 2
A=e +0(d%), d -0 (12)
(d+7) £ +1&
p= kOJEMEi (K ky){ L j/am)}qq) q- 0

Sostituendo tali formule approssimate (12) nellagPottiene la seguente matrice:
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cos(ap—Nx) j| pl si( NX) (14)

i cos@yp ) ﬁsin(Nx) cos(ap + Nx)
cof kN @ xh)  ZLH sif KN (7 )
j

Zﬁsm(kT N(1+/7)d1) COE(k effN (27 )Ol)
eff

(13)

La (13) risultera identica alla (11) una volta ckiano stati definiti i valori efficaci per

'impedenza caratteristiczgf'}/' , la costante di propagaziok%'\é'ﬁe gli elementi costitutivi

del tensore della permittivitéfx,eﬁc,gZ eff) nel seguente modo:

Mo ket _n
] 0\/k0 2+ k2) £ ett] € et

kO gx eff

kzeff \/kozgxeff_(kxz"'kyz)(gxeﬁ/‘g zef}

(14)
gx,eff = (81 +,7£2)/(1+,7)
E.E
172
£y o = (L+77)——2—
z.eff = ( ’7),7£1+£2

Vogliamo ora discutere la validita delle approssimoai appena proposte, mostrando gli
andamenti del coefficiente di trasmissione/riflessi nel caso di una struttura multistrato

costituita da N celle riempite da un materiale plasico (che ha un andamento dispersivo
alla Drude con frequenza di plasma di 2 GHz) e maialettrico standar(led :5). | grafici
mostrano i confronti tra i risultati ottenuti camflormule approssimate (14) e quelli reali, per
incidenza normalgé = 0) e rapporto tra gli spessori unitafig =1).

Nei primi grafici e stata fissata la lunghezza I®ta del multistrato

fg=1GHz
dr =N(1+7)d =Ag/5 = 60cme si é fatto variare il numero di celle N in moda

ottenere una diminuzione dello spessore della kir’@jla(dc =d/ N) :
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N1 N[ 2C
1l Tappl T/ zappl
10 N 10f
/ -
08l / 08l
/
/
0.6t / 06l
/
//
0.4F / 0.4F
0.2f 02l
7 | | | | | f [GHZ- T | | | | | f [GHZ
0.4 0.6 0.8 1.0 1.2 14 0.4 0.6 0.8 1.0 1.2 14
N1 N[ 2C
R| Rapp. B[ Rapp.
—10F _ _10L
os—i\
\\
\
0.6F \
\
\
\
0.4f \\
\\\ //
0.2} \
\
. . . . . f |GHZ- . . . . . f lGHZ
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Figura 51: Modulo dei coefficienti di trasmissionee riflessione (le linee in blu rappresentano i ridtati

esatti e in rosso quelli approssimati).

Nei grafici successivi, invece, e stato fissato Igpessore della cella

fg=1GHz
d. =(1+7)dy=1y/25 = 1Zmvariando il numero degli strati N.
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N1 N[ 20
I Tappl I Tapp.
10} 10r
7
0.8r / 0.8r
0.6 / 0.6
/
/
0.4+ / 0.4r
/
0.2} / 0.2L
L L L L L I f.GHZ L L L L L I f.GHL
0.4 0.6 0.8 1.0 12 1.4 0.4 0.6 0.8 1.0 12 14
N[ 2C
R Rapp.
—10+
‘ ‘ ‘ = ‘ f [GHZ ‘ ‘ ‘ ‘ f GHZ
0.4 0.6 0.8 1.0 12 1.4 0.4 0.6 0.8 1.0 12 14

Figura 52:Modulo dei coefficienti di trasmissione eiflessione (le linee in blu rappresentano i risuhti
esatti e in rosso quelli approssimati).
E chiaro dall'analisi dei grafici che I'approssin@ze & applicabile solo se lo spessore della
cella e sufficientemente piccolo. A riprova di criglle figure sottostanti sono mostrati gli
andamenti degli errori relativi mediati sull'inteflo di frequenza considerato al variare del
numero di celle, sia nel caso in cui la lungheztal¢ e fissa, sia nel caso opposto in cui € la
lunghezza della cella ad essere costante. E deenctie nel secondo caso I'approssimazione

puo risultare meno accurata al crescere del nundegli strati se lo spessore non é

sufficientemente piccol§d, = 4y /5).
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rlLf in rifessione 7C1 ¢ in trasmissione
1001 1001

80+ 80
60} 60l
40r 401

201 20+

. . . I . N
5 10 15 20 5 10 15 20

¢ f in rifessione #C1f in trasmissione
100F 100~

80 80
60+ 60

40- 401

00~ 20

-

I I I LN . I L LN
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Figura 53: Errori relativi mediati in frequenza.

Vogliamo ora discutere la validita delle approssioai (14) in funzione dell’angolo di
incidenza. Nei seguenti grafici si € assunto chepessore della cella sia sufficientemente

d1=Ap/50/7=1 fo=1GHz
piccolod, =(1+7)d, =  Ag/25 = 12mme che vi sia un numero di strati pari a

N =10. Inoltre, assumiamo che il primo mezzo sia un nmelte dispersivo e che la sua
permittivita vari in frequenza con un andament@elisivo alla Drudeel( f ) :1—( for / f)
con frequenza di plasma pari & =2fy = 2GHz e che il secondo sia un dielettrico standard

&, =5.

Prima di valutare il comportamento del coefficiedtdrasmissione al variare dell’'angolo di
incidenza, € conveniente mostrare le regioni inecebnsentita la propagazione del campo:
imponendo le condizioni (5), si ottengono le baddeonduzione e di interdizione di tale
campo in funzione dell’angolo di incidenza e déleguenza. Tali bande sono mostrate nella
figura sottostante, dove le zone di trasmissionao scolorate in verde, mentre quelle di
interdizione in bianco. Nelle altre due figure sanostrati gli andamenti delle permittivita

efficaci lungo gli assi x € zy o, €5 eff -
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20k
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20F
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Figura 54: Bande di conduzione e di interdizione.
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40
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Figura 55: Permittivita efficaci lungo I'asse x (fgura a sinistra) e lungo I'asse z (figura a destra)
Per piccoli angoli di incidenza si ha propagaziafignterno del multistrato per frequenze

maggiori di 0.&Hz. In questo intervallo, la componente longitudindkd vettore d’onda

kg e = 110\[€ eff\/l— sin (8) /e ; off assume valori reali perché

&y oif = (E1+17€2)1(1+1) > 0 e sin®(8) /&, ¢ < 1. Si pud notare che per frequenze maggiori

della frequenza di plasma del mezzo 1 e per angw@ggiori di una certa soglia

(0>6’min(f)) si viene a creare una banda proibita. In questenvallo di frequenze,
7 off 25152(1+/7)/(/7£1 +£2) assume valori minori dell’'unita & o € sempre positivo. ||

valore minimo dell’angolo per il quale tale bandarea € in funzione della frequenza ed e
facilmente calcolabile imponendo che sin2(6?) l&, 65t < 0. Si ottiene quindi la seguente

espressione e la sua approssimante valida pereinegunaggiori della frequenza di plasma:
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e>oney(f) [ =
8( > 1) > G = Arcsin SO L YA R Ghe P LI WA B N SNGT:)
P ne(f)+e; fpl P

I limiti massimi di tale bandéper6?= 77/2) sono determinati dalle seguenti condizioni:

1. Il limite sinistro si ha per l'annullamento dellaemmittivita efficace longitudinale
£,eff =0 che e determinato da quella del mezzo 1 alla &ema di plasma
f =1y =2GHz.
2. 1l limite destro & determinato dal valore unitadella permittivita efficace longitudinale
. L1
&, off =1 ovvero quando vale la seguente idenfhar = =1+n
’ & &
La struttura, quindi, in tale intervallo di frequeensi comporta come un filtro spaziale.
Nei grafici seguenti sono, infine, confrontati gindamenti del coefficiente di trasmissione
calcolato in maniera esatta e approssimata. Sicevaie |'approssimazione continua ad
essere valida al variare dell'angolo di incidenze wolta che sia stato scelto un valore

opportunamente piccolo per lo spessore degli Stratigrafici sottostantt; = Ay /50).

o [ 45.
I Tapp. I Tapp.
10+ 10F

08 08}
0.6 06L
04 041

02 02

— f GHz — f GHz
3.0 3.0

25

[1790.
T Tappl
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Figura 56: Coefficiente di trasmissione calcolatonimodo esatto (blu) e approssimato (rosso).
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1.1  Incidenza di un’onda piana polarizzata TE

Consideriamo ora la propagazione di un’onda piaBa 0a matrice di trasmissione di un
singolo strato & data dalla seguente espressione:

cosky,i d; ) J,LO—% sink,; d )

z,i

(16)

. kzi .
j—=sink, ;d:) cosk, : d )
’70k0 Z,ivi Z,1 q

dove la costante di propagazione lungo I'asse kzZ,{e.:\/kozgi —( k2 + kyz) . La matrice di

trasmissione della cella & data dal prodotto dilgukei due singoli strati.

kz2 . . . 1 4 1 :
cOStzy 0y )cOsky 2 d ) 22 sinky dy )sing d ) /vok{k cosk, 1 dy )sinky 2 dp#), — smlsz,ldl)cose,zd% ({0
1 2,2 z1
IC = z ' "
o1 ) . kza . .
i laasinGezady) costey 202 ) kg 2 COSkz1d)sinke 2d) cosk; 1 dy ) cosky dz) = £ sin(ly 1 dp)sin(k; )
0"0 2,2

Applicando la stessa procedura sviluppata nellmsezprecedente per il caso TM, si ottiene

la seguente espressione per gli autovalori e peddaione di dispersione:

. i *+ijk 1+n)d
/]i=aij 1_a2=etJafCOS€l)=eJ z,eff( ’7)1

(k22)2+(k21)2 . .
a=cos(k,10 ) cosk; 77 th }-— —— sinkg1dy )sinkg g & (18)

2kz,2 kz,1
a= cos( Ky eff (2+77) dl)
Gli autovettori sono dati da:
k 22 - k 12
1-a% + |22 %L sin(kyq0;) sink, 77 01)
2kz,2kz,1

p=/70ko( =|p|e!® (19)

Ky,2Sin(Kz10h) COSK,, 97 Uy J+ Ky COSKy 10y )sink, 4 dy))

La matrice di trasmissione e allora esprimibileaattrso I'equazione (9).

E utile ora esprimere le forme approssimate ddl8) € (19) nell'ipotesi di piccoli spessori

ko(1+77)dy <<1:
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A = ei jkz,eff(1+7)dy

+

Kz et =\/koz(£1;—f7z'7j—(kx2+ k?2)+ o4y, ¢-0 (20)
p=rog >-+0(d?). -0

In tale ipotesi, la matrice di trasmissione assuthenque la seguente espressione

approssimata:

cofkz (7)) O ik N #7)
Ty = zef +o(N dlz), d - 0(21)
Kz, eff
j ”Z(;EO Sin(kz,effN(1+/7)d1) CO{ Kz efN( 77) dl)

Considerando un mezzo birifrangente descritto dall& nel quale il valore della permittivita

relativa sull'asse y sia espresso&{ﬂ =(& +€7)/(1+n7), la matrice di trasmissione di tale

mezzo per incidenza THE;EI risultera uguale a quella approssimata del mrdtistdefinita
dalla (21):
_ ke .
cofkg5aN (1) a) SR sir(KGnN( ) o
TE _ Z,anl
Tanl kTE
] /720;11:)' Sm(k-zr%mN (1+’7) dl) COS( k;%niN( 3”7) d_L) (22)

kl%nl \/kozgy_ ( kx2 + ky2)

Dall’analisi svolta per incidenza TE e TM possiaahefinire le relazioni costitutive della
struttura stratificata; nell’ipotesi che lo spegsdella cella sia sufficientemente minore della
lunghezza d’'onda, il multistrato si comporta come mezzo birifrangente con asse

straordinario lungo I'asse z e ordinario sugliiassi:
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e=g0| 0 &' 0| u=u
o o0 &
eff _ .eff _ &1 EN]
el =g =L 20 23
x —Ey 1+7 (23)
+
goff = 17 £1€5
ne+és

Infine, & utile considerare il caso particolareirdiidenza normale di un'onda TE e TM; |l

campo che si propaga all'interno del multistratecppira la struttura come un mezzo isotropo

con costante dielettrica relativa parif%ff . Questa condizione si verifica nel caso dei nano-

filtri, che tratteremo nel capitolo 4; si ottienkoea che questa struttura puo essere utilizzata

come uno strato isolante caratterizzato da una ifiafita nulla alla frequenza di lavoro.

Quest’ultima condizione puo essere ottenuta seepknte accoppiando due mezzi di

dimensioni uguali che sono tra loro complementatiplinto di vista elettrico (permittivita di

segno opposto e valore assoluto uguale) o, piemeigle, se:

&(fo) +€77

147 =0 = g(fg)=-&x7 (24)
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2. STRUTTURA STRATIFICATA A PILA

2.1  Incidenza di un’onda piana polarizzata TM

Si consideri una struttura periodica lungo I'assh kinghezza infinita e di spessore finito. La
cella base e costituita da due strati distintigissore I, h,) e permittivita ¢€;,£,), come
mostrato in Figura 57. Si vuole studiare I'inciderdi un’onda piana nel piadx 2 e, in
particolar modo, determinare le condizioni di prgg&one o di interdizione lungo l'asse z.

Consideriamo il caso di un'onda piana T#={E,,0,E,} H :{ 0,H y,(} :

hy  hJ2

s>
Escat Escat
n=hy/hy
Eirw
)h S

h=h+hy=(1+n
Figura 57: Struttura stratificata a pila.

La trattazione che segue utilizza due differesluzioni del problema elettromagnetico cosi
come sono state proposte in [3] e [4].
Supponiamo per semplicita che la larghezza demgliistingo I'asse y sia grande rispetto alla

lunghezza d’onda: si puo assumere che i campi adnosspazialmente Iungo(y?/ay = O).
Le equazioni di Maxwell nel caso di propagazionaigimodo TM e di eccitazione di tipo
monocromaticae™ 1! sono le seguenti:

OyxHy = jawgge(X)E,

2 2
GXEZ:——kO_ £(3)+9; Hy
jaepe(x)
1
—0-,H
jogge(x) F Y

(25)

X=
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Si ottiene l'equazione delle onde una volta che stata fatta la sostituzione

Hy = JEX)F(X 2):

O%F +k?()F=0

N2 26)
20 200 3(E00) . £ (
“00=loE(3 4(e<x)J "2 )

dove £(X) € la permittivita relativa del reticolo. L’'equanm® differenziale (26) e I'equazione

di Hill. Poiché (x) & una funzione periodica di periodo h, possianpamedere in serie di

Fourier k2(X):
Fo annl
K()=k?> me N (27)
Possiamo fattorizzare la funziomgx, z) ed espandere anch’essa in serie di Fourier:
F(x2)=Y (2 doxn* (28)

dove k,, € il vettore d’onda lungo l'asse x che si devesemsware in tutto lo spazio

(allinterno e all’'esterno del reticolo) secondatandizione di Floquet:

Ken = ko +207/ h n=..- 2-1,0,1,2.. (29)

dovek,o € la componente del vettore d’onda lungo I'ass un ipotetico campo incidente
(per esempit,g =ky sif,). Inserendo la (28) nella (27), otteniamo un sisteinequazioni
differenziali accoppiate:

2

2509 +Pa(9 =0 (30)

doveq(z) e un vettore di dimensione infinita i cui termgwnoqg,(2 e P & una matrice

anch’essa di dimensione infinita i cui elementicdefiniti da:

— 1.2 2
P = ko Bh-1 = KinOnl
e J, € la funzione delta di Kronecker. Il sistema pasege risolto assumendo una soluzione

del tipo:
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q(2) =c &Kz (31)

dove k, € la costante di propagazione lungo z all'intede reticolo, ec & un vettore

costante (indipendente da z). Sostituendo la (@lla r{30) otteniamo un sistema algebrico

omogeneo:
(P+kznpd)eom=0 (32)

dove 1 e la matrice unitaria. L'imposizione dell’'annullanto del determinante della matrice
det(E+kZ2 _1) = O determina la conoscenza degli autovalgy}, e degli autovettorc,,(con
elementic,,). Allora, la funzioneF (X, z) puo essere riscritta nel seguente modo:

+o00

+00 . . +o00 ) .
Fx2= Y, q(aelm=3 gl 3 (o &ty t o) (33)
n=—co n=-o0 MF—co

Questa metodologia per la risoluzione del probleémesatta ed e applicabile sempre per
gualsiasi funzione periodica(x) ; inoltre, consente la determinazione della distzibne del
campo all'interno del reticolo. Il principale svaggio dell'utilizzo di tale approccio e il
trattamento di matrici di dimensione indefinite ciehiede, nella pratica, il troncamento delle
rappresentazioni in serie a una somma di 2N+1 termi

Un approccio diverso [4] & quello di considerarpasatamente i campi nei diversi strati e, in
particolare, suddividere la singola cella in tre neo

Il:xD{—D,—L} |22XD{— h , h } ngD{—h—j.lnquestomodo
2" 2(+n) 2(1+n) 2(kn ) 201 )

e possibile ottenere in forma chiusa ed esattalzione di dispersione che determina il

valore della costante di propagazione lungg m funzione dei parametri noti del problema

(kxn: h17.81.62. k).

Nello strato i-esimo la permittivita del mezzo é&tamte (€ indipendente da x). Inoltre, per il
teorema di Floquet, agli estremi della cella dealerne:

E(h/2,2)=E(-h/ 2, 2) & *xh

_ (34)
H(h/2,2)=H (- h/ 2, 2) & *xn"
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Imponendo una variazione lungo z del tiqfdkzz all'interno dell'i-esimo strato, il campo

magnetico soddisfa I'equazione di Helmholtz:
0,2Hy +(ko% ~ k2 Hy=0 =12

O H2-0 H X (35)
jak

E=

Il campo magnetico assume dunque la seguentebdisine lungo I'asse x:
Hyi = Hfe i irelix g =— jig (g ix— i d%ix) k1,2,

ki =vVkotea— k2 xOhely ki=y kie- k% XD I

Imponendo la continuita delle componenti tangendil campo elettrico e magnetico:

h _ B h B h _ B h
Hyl(_z(lm)]'Hyz( 2(1+r/)j Eﬂ( 2(&0)) EZZ( 2(&0)

h _ h h _ h
Hyz(zam)j B Hy?’( 2(1+n )j EZZ( 2(tn )j‘ EZ{ 201 J

e imponendo la condizione (34): Hy(-h/2)=Hz(h/2) elxnn e

(36)

E,(~h/2) = E(h/2) " otteniamo il seguente sistema omogeneo:
Hy3(h/2 , H,3(h/2
Mo y3(h/2) :(T__ejkxnhl_). ya(h/2) _0 (37)
Eys(h/2) Eys(h/2)

Annullando il determinante della matri¢é , otteniamo la seguente relazione di dispersione.

(51kx2)2 + (£2kx])2
261Ky €Ky g

sigg h /ey Ysitp i gy)  (38)

coskynh)= coskgh /(77 ))coske ly /tkn )

Per un fissato valore i, definito dalla (29), abbiamo un numero infinitodescreto di

valori di k, = k,,. Una volta determinata la costante di propagaziongo I'asse %, del

campo all'interno del reticolo, bisogna determin&aedistribuzione trasversale del campo

Hy=Hy(X) Ex=E(X alfine di ottenere la frazione di campo trasmesd#fusa.

Possiamo quindi utilizzare la prima trattazione @gprimere il campo elettrico e magnetico

utilizzando la rappresentazione (33):
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Ex(X 2= 2.0 Z ( ékzmz+ qﬂ eJ|<zrn7-) v ejer}(

400 (39)
Hy(x 2= Y z( dkzn? q—nesznz)A a Ik

m=—co0 N=—co

Questa e una rappresentazione modale dei camgirnmine dei modi che si propagano nella
direzione z: ogni termine m-esimo ha un’ampieg%]ache deve essere determinata. Noto il
valore dik,,,, k,;, € ricavabile dalla risoluzione della relazione&lidipersione d,,, sono gli

autovettori del sistema omogeneo (32),,=Cpy) . | valori di V,,, sono determinabili

imponendo che le (39) soddisfino le equazioni dkivell:

EX(X' Z):_M
jae(x)
f Z Ja,g(x)( eikzmz+g;éikzn;) Zw Z szm( g dom?s q]elksz) . (40)

Vnm:Z:Zmn-rI mr
r

Ipotizziamo per semplicita che il reticolo sia inmse nel vuoto e di voler risolvere il campo

prodotto da un’onda piana che incida con un angplol campi a sinistra(z<0) e a destra

(z> d) del reticolo sono rappresentabili nel seguenteanod

. . . +oo . . 2 2
E2<0 = o Ikosinénx- jko cosin z +3 5 & kXt v ko —kyn” 2

—00

Hz<0 /70ko —Jk03|n61nx jkocoBnz _ zsn oKo e‘jkan+j«/k02—kxn22
cosé,, /koz _ kxn2

400 . . 2 2
E§>d :Ztne TkyxnX— jyKo"—kyn" z

Hz>d Zt ’70k0 _jkxnx_j\/koz‘kxnzz
[kOZ k 2

Imponendo la continuita delle componenti tangenza#i campi alle due interfacce

(41)

(z:O,d), possiamo determinare le ampiezze dei modi deipcanelle tre regioni

(gri;w Sh tn) :
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OnotSh = Z (g%"' g;)vnm

m=—co
k = _
(i) § ()
kO XN . m=-co (42)

2 2 0 . :

tne‘l ko™ —kxn“h _ (gr_n elkzr'r*1 + g*r'n észnh) M
m=—o0

1Ko ik ka2 5 (gf e kam — g deant)

k02 - kxn2 e

Moltiplicando la terza equazione della (42) FT% e sottraendola con l'ultima della
ko™ = Kxn

(42) si ottiene:

(43)

mn
kO_kxn

o
2 2
kO - kxn

Moltiplicando la prima equazione della (42) e sottraendola con la seconda

della (42) si ottiene:

- : 44
S=1-Ryre KM Ry K o

To=2(L+YoV ) ¥ g
Infine le ampiezze dei campi diffusi pex 0 (sn) e le ampiezze dei campi diffusi per d

sono calcolabili nel seguente modo:
§ = Io_lo(ejlﬁhoBoo e]Kh.g+ - BO)._S_I.J—O

| (45)
a=Ve(1+Rp)e "5 Ty
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2.2  Approssimazione di ordine 0 polarizzazione TM

Consideriamo ora la situazione in cui lo spessaiadcellah sia molto minore della

lunghezza d’onda. In tale circostanza risulta aiamsente I'ordine zertﬁn = O) puo eccitarsi

allinterno del reticolo: il vettore d'onda lungo dato dalla (29) deve essere minorekgli

affinché il campo diffuso si possa propagare nehispazioz<0 e nel semispazia>d

(ipotizzando che tali semispazi siano riempiti doruoto per semplicita):

Ky = ko SING,, + 2712 n=.-2-1,012.
(46)
<1

ken| <k = sin@in+%

E chiaro che nell'ipotesi di piccoli spess()ﬁ/h» 1) la condizione (46) é soddisfatta solo
per n=0 . Questo comporta ché&,, =K,y =kysing;,. In tali ipotesi la relazione di

dispersione (38) che determina la componente lodgiale del vettore d’'ondk, all'interno

del reticolo & approssimabile nel seguente modo:

-1 -1
2( &+ne 2 1+n _L 2
kxn (gj +kz (‘91‘92 j - kO

1+n Ept1E; (a7)
2 2
& +ne-r)—A+n)k
kZZ - 5152(1"'/7) kO ( 1 ,7 2) ( ,7) XN
(82 +n&1) (1t nEY)

La prima equazione della (47) puo essere consae@ne I'equazione di dispersione di un

mezzo birifrangente per il quale I'asse straordmarl’asse x:

2, -1, 2. -1_ 2
kX gZ +kZ£X _I%
Ey=&;

(48)

In questo modo possiamo assumere che le permittieilative sono date dalle seguenti

espressioni:

1+n Ext11& (49)
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Assumiamo che il mezzo 1 presenti un andamentedis della permittivita relativa di tipo
2
fol

plasmonicog; = &, —m

e che il mezzo 2 sia un dielettrico di tipo corgienale

(52 21): si ottiene allora che l'accoppiamento di queste dnezzi produca un andamento

efficace della permittivitd lungo gli assi y e ztfho plasmonico e lungo l'asse x di tipo

Lorenziano:

: fol’ D _Entney o _ Ty
£, =y~ | =22 f = P

t(f-jo) 17 P fiep
—c )§.2
£ =& — (gs €oo)fns £, =—£°°£2(1+,7) £ =£2—(1+,7) flis = /—’7 f ol
X ~ €0 fz_frisz_jé-f 00 (52+/75<>o) s n ris £ +1Ex p

Possiamo ora fare delle considerazioni riguardtiqudari valori che le suddette permittivita

(50)

pOosSSoOno assumere.

/f 2
Alla frequenzaf = fg, = P 452 1a parte reale della permittivita del mezzo 1lrsidla
oo

e, Cosl, anche quella  della  permittivita  efficace undo lasse X

(Re{gl(fOX)} =0 = Re{e(fo} URe{&ef fon} 0 ); allora, la costante di propagazione
lungo z assume valori molto piccoli se si utilizaam mezzo con basse perdite
kZ:,8+ja:JIm{E)}IZ(l+j)\ﬁ—£z_1(k)J k0)2 . A questa frequenza il reticolo non

determina alcuno sfasamento per 'onda che si g@pasuo interno.

Alla frequenza di risonanzé = fs abbiamo che la permittivita lungo I'assesy assume
valori molto grandi e, nel caso limite di assenzgetdite(d=0), tende ad infinito con

conseguente interdizione del campo al suo interno.

La parte reale della permittivita lungo l'asse RB{EZ} si annulla ad una frequenza

proporzionale alla frequenza di plasma del mezzo 1

for? fo2
f:fOZz\/L.l—é'Z:\/ﬁlngz—JZ = Re{e,(fo)}=0| o, semplicemente, per

00

Re{ & (fo, } =—n€5 €, nel caso ideale di assenza di perfiffie0), a tale frequenza la
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relazione di dispersione approssimata (48) e imoeétata (tranne che nel caso di incidenza

) Gn=0
normalek, = kysing,, = 0).

Dopo aver affrontato questi casi particolari, cemé discutere ora le bande di interdizione e

di propagazione che tale struttura puo determidarparticolare, la propagazione all’'interno
del reticolo e proibita se la parte reale del gatmdella costante di propagazione lungo z é

negativa Re{kzz} = Re{ kozgx( 1—82_1 sir‘?&’m)} < ( (nell'ipotesi di piccole perdite). Si
ottengono cosi due band€¢, e Af,, che sono determinate imponendo rispettivamente le

condizioni Re{ 1-¢,7t sir?ﬁin} < (eRefg} <0

2 £y 2 Siﬂ29 f I2 2 f |2 2
f OAf,=| fo,. [ fo 2 2 +5 n__ = B +45%, P +0
& —SIN“ 4, £, — SI? én Eo 1€ E T1EH — sirf é,

(51)
/ Ui fplz 2
fDAfX:[fris,fOX]: mfph E"‘d
Nel caso in cui il rapporto tra gli spessori sia @bco maggiore dell'unita
£, . - .
n=dy/dy>——>-——1 le due bande non presentano intersezioni e sowece, due
Eo —SIN“ 8,

bande di interdizione. Al contrario, per valori mindi tale quantita si ha un’intersezione tra

le due bande che crea una banda di conduzionevaRet molto piccoli diz7 la bandaAf,
tende a ridursi, mentre la band&, tende a crescere — rappresentando quest’ultinmécéiu
banda proibita. Cio e facilmente giustificabile rs@ordiamo che al diminuireg cresce il
contributo medio del materiale plasmonico che ajuemze minori di./flo|2/£m+é'2

presenta valori negativi della permittivita.

Vogliamo ora discutere la larghezza della bada in funzione delle caratteristiche dei

Eoo

materiali e dell’angolo di incidenz,,, nell'ipotesi chen >
—gin?
Ew —SIN“ 8,

(ricordiamo che le

due bande sono distinte). Per prima cosa, possiaotare che per incidenza normale

(H,n =O) tale banda non esiste piu; inoltre, per angolitmplccoli tale banda &€ concentrata
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nell'intorno destro della frequenza in cui la pdtimita efficace lungo 'asse z si annulla

(f = fo,): a tale frequenza la costante di propagazienassume un valore indeterminato se

I'angolo di incidenza non e sufficientemente piccdEsiste quindi un angolo massirgQy

entro il quale si ha la propagazione del campo.
Imponendo che la parte reale del’argomento delthce della costante di propagazione sia

maggiore di zerd?e{ 1- 52'1 sirf Hin} > (, possiamo determinare, in funzione della frequenza

e nell'ipotesi di piccole perdite, I'andamento teligolo massimd,,,y:

2
Ree,}>>In{ e} f2 - fo 2)" + £ 252
0< Bax = arcsi el | arcsi ( i ) f0 11152 | (52)

JRe(e,} £2(12- 1,2 +52) 7+

Tale valore e minimo alla frequenza f = f022+ fo0

2fg, +0 &, +tNEy
(f02+5)2 /7+1

(6, = Min{ G4 =@rcsin \/5 ) e cresce all'aumentare della frequenza

fpl2 2
o° .
(co-D)+n(ez-1)

fino a raggiungere il suo valore massir(rﬁ): 7l 2) per f =\/

Possiamo in conclusione affermare che nellintodnofy, = fp|/‘/£oo +n&, il reticolo si

comporta da filtro passa-banda spaziale con bangalare @8:[0,9C]) come mostrato in

Figura 58. Tale banda cresce allaumentare deltditeedel mezzo 1 (nell’ipotesi ideale di

mezzo privo di perdite essa si riduce ad un péhtd)).
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650 00 7350 200 830
£ [THz]

Figura 58: Bande di conduzione (in verde) e di intelizione (in bianco) in funzione dell’angolo di inédenza
e della frequenza.

Inoltre, il reticolo si comporta da filtro stopparida in frequenza con due bande distinte

quando@ > g e n > &, /(aroo ~sin? 61”) com’é mostrato nella Figura 59.

400 00 200 1000 1200
f [THz]

Figura 59: Bande di conduzione (in verde) e di intglizione (in bianco) in funzione dell'angolo di inéddenza

e della frequenza.

2.3 Incidenza di un’onda piana polarizzata TE

Si consideri la struttura studiata nel paragrafes&jione |, si vuole studiare 'incidenza di

un’onda piana nel pianfix 2 e in particolar modo determinare le condizionpipagazione
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o di interdizione lungo l'asse z nel caso di incde di un'onda piana TE
H={H,,0H,} E={0E,. Q.

Supponiamo per semplicita che la larghezza degltidtingo I'asse y & grande rispetto alla
lunghezza d'onda, si pu0 assumere che i campi namano spazialmente lungo y

(a/ay :0). Le equazioni di Maxwell nel caso di propagazidhen’onda piana TE sono le

seguenti:

0yEy =~ jarpH ,

2 2
aXHZ — kO é?(X)-'-az E
[2%0)

1
Hy=—0,E
X JaJuoZy

y (53)

Derivando la prima equazione della (53) lungo xostituendo la seconda nella prima, si

ottiene I'equazione di Helmholtz (avendo fattodatgtuzioneE, = F(x, 2)):

2 2 _
O%F +k?(Y)F=0 (54)
k2(X) = k2e(¥

A questo punto & applicabile la stessa metodolsgiappata nel paragrafo 2) sezione I. Si
possono ottenere in tal modo la distribuzione dnpa all'interno e all’esterno del reticolo e
la relazione di dispersione. In particolare, quédstha assume in questo caso la seguente

espressione:

2+kx12

cOst)= coskall Jcoskalh T2 sinkay Jsinkp )

Ky =y Ko?E1= K2, K=y ki€ o= K2 k= kgt 177/ h R ...—2-1,0,1,2.(55)
h=hiQ+n), h=M/Q+n)
2.4  Approssimazione di ordine O polarizzazione TE

Consideriamo ora la situazione in cui lo spessahtadcellah sia molto minore della

lunghezza d’onda. In tale circostanza risulta aiamsente I'ordine zertﬁn = O) puo eccitarsi

all'interno del reticolo: il vettore d’onda lungo k,,, deve essere minore & affinché il
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campo diffuso si possa propagare nel semi-spazi® e nel semi-spazia > d (ipotizzando

che tali semispazi siano riempiti con il vuoto pemplicita).

Ky = ko SiNG;, + 277% n=..-2-1012.
(56)
<1

) nA
sing,, +—
n h

|kxn| <k =

E chiaro che nell'ipotesi di piccoli spessA/h>>1) la condizione (56) & soddisfatta solo
per n=0 . Questo comporta ché&,, =K,y =kysing;,. In tali ipotesi la relazione di

dispersione (55) che determina la componente lodgiale del vettore d’'ondk, all'interno

del reticolo &€ approssimabile nel seguente modo:

& +tne
k 2+k 2_ 24 2 57
XN 4 K) 1+,7 ( )
L’equazione (57) pud essere considerata come |laqoa di dispersione di un mezzo
omogeneo, ma considerando quanto discusso nel rpfpagrecedente € piu giusto
considerarla come la relazione di dispersione dingzzo birifrangente per la polarizzazione
TE:

ke +k,° = k%€ (58)
In questo modo la permittivita relativa lungo I'agsé:

gy_—

k22 = koz(‘gy_( Kyn/ I@)Z)

Se consideriamo come fatto in precedenza un andardespersivo della permittivita relativa
2
fol

di tipo plasmonicag, = £, —————=
ot T (- 19)

per il mezzo 1 e di tipo convenzionale per il nee2z

(£, 21), randamento della permittivita lungo gli assi gigtipo:

: fol” C_Entney, o _ Tl
ey =b,——P g =EetE g o P (60)

YTt (1 o) 1+ P e
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Il reticolo in questo caso si comporta da filtresg@-alto: per valori negativi della permittivita

efficace lungo ye,, il reticolo ammette una costante di propagaziomaaginaria (avendo

trascurato la parte reale che dipende dalle penéitenezzol) e il campo si attenua all'interno
della struttura; per valori positivi della permiita la costante di propagazione assume valori
reali. La frequenza che determina la soglia trantdidizione e la propagazione,

nell’assunzione di piccole perdi(eY« fol ) e la seguente:

2 ;2
fo= [P —+d? = L +6? (61)
£, —SiN~ 8, £+, —(1+17) sirf 8,

avendo assunto chgy, / ky =sing;,.

Inoltre, come mostrato nella Figura 60, tale ba@dadipendente dall’angolo di incidenza.

8O

40|

20

A
400 600 800 1000 1200
F[THz]

Figura 60: Bande di conduzione (in verde) e di intelizione (in bianco) in funzione dell’angolo di inédenza
e della frequenza.
Possiamo dunque concludere che la struttura stedtif a pila si comporta, nell'ipotesi di

piccoli spessori, come un mezzo birifrangente:

& 0 0
€= 0 gy 01, H=Ho
0 0 &
fx:ffrfzﬁ (62)
_ &ty
£,=€y I
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Inoltre essa consente, nel caso in cui uno denakeezi utilizzati sia un materiale plasmonico
e l'altro un dielettrico, di ottenere due distinbmportamenti per le due polarizzazioni TE e
TM: in un caso presenta delle bande di interdizionfrequenza per la propagazione del
campo al suo interno ed e sensibile in una bari@da@blo del campo incidente (TM), mentre

nell’altro caso si comporta semplicemente da fiftegsa-alto (TE).
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Capitolo Quarto

Nano-Circuiti

In questo capitolo trattiamo il progetto di filaifrequenze ottiche, basati sull’approccio agli
elementi concentrati proposto recentemente dalpgrajel professor Engheta. Verra discussa
la combinazione di nano-elementi di forma cilindreeil loro relativo utilizzo come elementi
concentrati; proprio a questo scopo, sara verdidaipplicazione delle leggi di Kirchhoff a
frequenze ottiche al fine di mostrare che i namwreinti si comportano realmente come le
loro controparti in radio frequenza. Inoltre, sdiacusso il problema dell’isolamento di tal
elementi a frequenze ottiche e saranno ampliameatéate le possibili problematiche
riguardanti la realizzazione di nano-isolatori. &8ero poi proposte semplici formule di
progetto per la realizzazione di filtri a frequeratéche e diverse tipologie di filtri saranno

testate attraverso l'utilizzo di simulazidmil-wave

1. NANO-ELEMENTI

Negli ultimi anni si & sviluppato un crescente iagse per la tecnologia a nano-scala e sono
state recentemente proposte moltissime applicazoeampi diversi (come ad esempio le
telecomunicazioni, la diagnostica per immagini,)eftra queste, un’applicazione interessante
e quella proposta dal gruppo del professor Engfgt{6], riguardo alla realizzazione di
nano-circuiti alle frequenze degli infrarossi eiaite. Dal momento che la corrente di
conduzione non gioca un ruolo particolare a quéstguenze, gli elementi a nanocircuiti
proposti sono basati sul concetto di corrente distgmento. Il professor Engheta e il suo
gruppo hanno mostrato come, di fatto, sia possisliédilire un’analogia completa tra gli
elementi a circuiti ottici e le loro contropartradio frequenza.

Il ruolo di conduttori nella connessione degli et € assolto da materiali ottici con una
parte reale della permittivitd molto grande (Epsiltery-Large — EVL — materiali), mentre
guello di isolatori che coprono il circuito e chmpgediscono alla corrente di spostamento di
fuoriuscire dal circuito € invece assolto da materottici con una parte reale della
permittivita prossima a zero (Epsilon-Near-Zero NZE— materiali). Induttori e capacitori

sono derivati dai nanoelementi con una parte m@ella permittivita rispettivamente negativa
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0 positiva. Infine, i resistori sono derivati da teraali ottici caratterizzati da una parte
immaginaria della permittivita predominante su tpetale.

E utile notare che tutti i materiali menzionatigrecedenza sono facilmente disponibili alle
frequenze del visibile e degli infrarossi (si vealanerito il primo capitolo). Materiali regolari
con permittivita piu ampie di quella dello spazioero sono utilizzati per nanocapacitori e
nanoconnettori, mentre sia i nanoinduttori sia nasolatori sono ottenuti utilizzando
materiali plasmonici (come ad esempio i metalliihabi dielettrici polari), che presentano
naturalmente a queste frequenze una parte redi pimittivita negativa o, comunque,
minore di quella dello spazio libero.

Consideriamo, ora, dei nanocilindri minori delladinezza d’onda, come quello mostrato in
Figura 61, che presentano una sezione trasveSsdimghezza/, raggior uniformi e che

sono costituiti da un materiale non magnetico cemmjttivita & .

J=3+wD
S

inc

Figura 61: Nano-cilindro alle frequenze ottiche.

Consideriamo che il nano-elemento si trovi all'mi@ di una struttura guidante che supporti
un modo fondamentale TEM, per esempio in una gai@atti piani e paralleli. Nell'ipotesi

che l'altezza della guida sia sufficientemente gliacispetto alla lunghezza d’oncﬂa<< )lo) ,

il campo incidente sara spazialmente costante anb4elemento e sara inoltre diretto
parallelamente all'asse del cilindro; allora, Ilmlento potra essere caratterizzato
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circuitalmente e si potra definire 'impedenza anfmettenza dell’elemento. Questa potra
essere calcolata semplicemente come il rapportia l#ferenza di potenziale che cade su di
esso e la corrente che “scorre” in esso (a frequettiche bisogna tener in conto anche della

corrente di spostamento). Si otterra allora:

E.dl
z=2= ,I - (1)
i [[(jwD+J)-Ads
Ipotizziamo ora che il mezzo sia caratterizzatdéedsdguenti relazioni costitutive:
D=c¢E )
J=0cE

e ipotizziamo inoltre che la frequenza sia suffiteenente grande e che le perdite Ohmiche

siano sufficientemente piccole da poter assum¢£¢>>a: in guesto modo otteniamo che

'impedenza assume la seguente espressione:

1

l
zZ=— —
jw(‘gr —jé‘i)S

@)

dove é stato anche ipotizzato che vi siano delidifgedielettriches = &, — j§ .

Nel caso in cui le perdite siano trascura()ﬁii < e‘r) e il materiale che riempie il nano-

cilindro possa assumere sia valori positivi sisokahegativi, possiamo distinguere quattro
casi significativi:

1) & >0 a una data frequenza che comporta che il nanoeelenrisulti equivalente ad un

nanocapacitore caratterizzato dalla seguente d¢apaci

C=g > (@)
4
2) €<0 a una data frequenza determina che il nanoelemsiaoequivalente a un

nanoinduttore caratterizzato da questa induttanza:

1 7

L= £
w2|gr|s

(5)
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La 3) e la 4) sono i due casi limite in cui la pédtivita assume un valore nullo (ENZ) o un
valore molto grande (EVL) e determinano che il naiioadro sia, rispettivamente, un

isolatore o un connettore:

(6)

E 0= Z2=0

Nel caso in cui, invece, la parte immaginaria d@damittivita predomini su quella reale

(& < &), il nano-elemento si comporta da nano-resistore:
R=—— (7)

Due elementi nano-circuitali eccitati da un camfgiteco esterno possono essere considerati
connessi in parallelo quando la direzione del caeiptirico € parallela alla loro interfaccia
comune. L'interconnessione serie, invece, corrigdpoal caso in cui la direzione del campo
elettrico & ortogonale all'interfaccia comune trdue nano-elementi connessi e, quindi, lo
spostamento di corrente si conserva da un elenadfatiro, come tra due elementi serie in
un circuito a radio frequenza. Queste condiziomiossoddisfatte solo se il campo interno ai
nano-elementi & uniforme (non c’é perdita le@kagedella corrente di spostamento). Quindi,
le interconnessioni serie e parallele funzionarealisiente quando un materiale EVL viene
posto all'interfaccia comune tra i due elementinemateriale ENZ € utilizzato per evitare la

perdite dovute alla discontinuita dielettrical & jwegnzE=0 € nulla al di fuori

dell’elemento).

2. VERIFICA DELLE LEGGI DI KIRCHHOFF

|

L,

L,

Figura 62: Schema del circuito preso in esame.
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In questa sezione vogliamo verificare se siano r@napplicabili le leggi di Kirchhoff ai nano-
circuiti. Consideriamo il circuito mostrato in Figu62 e la sua implementazione attraverso
nano-cilindri (Figura 63). La nano-struttura coteiguindi in una connessione serie tra: 1) un
nano-induttore, costituito da un cilindro circolgxerde chiaro, in posizione superiore nella
Figura 63) con raggiB 1 = /100 = 5 nm(dove/ rappresenta la lunghezza dello spazio libero
afo =600 THz 2 = 500 nm)e altezza/| ; =9/4004 = 11.25 nm costituito da un materiale

plasmonico caratterizzato da una parte reale negatella permittivita nell'intervallo di

frequenza di interesse, seguendo il modello diet@pne di Drude e presentando, = -3¢,

a fo; 2) un nano-circuito costituito da una connessipagallela tra: 2a) un nano-capacitore

(arancione chiaro, posizione inferiore nella Figé8d con parametri geometriBt, = R 1(1-
1V2), ¢, e costituito da un materiale dielettrico regolaom -, =95 € 2b) un nano-
induttore (verde chiaro, posizione inferiore nétigura 63) con parametri geometrii, =
R/ 2, /.41, costituito dallo stesso materiale plasmonico dscin precedenza (ad
esempiog| , = -3¢ alla frequenzé).

I due nano-elementi sono connessi attraverso uo-ocamnettore EVL (rosso chiaro) con

permittivita £ = 2005y, con parametri geometri®ey. = R.1, (gy = 4200 lintero nano-

circuito € isolato con un nano-isolatore (traspsrencon parametri geometriRinz = 1.5R 1,

lenz = M20), che segue a sua volta la legge della dispersibrierude di un materiale

plasmonico.
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ENZ (Cover)

\

L, (ENG)

EVL (Connector)
L, (ENG)

C, (DPS)

Figura 63: Connessione a serie parallele LC in presza di una copertura ENZ e di un nano-connettore
EVL.

Allo scopo di mostrare che la nano-struttura inuFég63 si comporta come il circuito agli
elementi concentrati descritto in Figura 62, ablmaeseguito simulazioni numericHell-
wave utilizzando il software commerciale CST Microwa8eudio. Il nano-circuito é stato
eccitato da un’onda piana con un campo elettricettdi lungo I'asse della nano-struttura
cilindrica composita e con ampiezga
In Figura 64 e in Figura 65 viene mostrata la congmbe z del campo elettrico alla frequenza
fo sul piano di simmetria che taglia il nano-circuite= 0, all'interno del nano-induttork,) e
r = 0.8 R (allinterno del nano-capacitor€,). | risultati in Figura 64 e in Figura 65
mostrano chiaramente come il campo elettrico lurdye percorsi sia lo stesso, determinando
cosi che il nano-capacito@ e il nano-induttoré., siano connessi in parallelo.
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|E,/EO |+
1.0
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z
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Normalized modulus of E
Phase of E, (rad/0)
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Figura 64: Componente z del campo elettrico lungddsse di simmetria (r=0).
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0.0 4 - 0.0
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N

Figura 65: Componente z del campo elettrico lungddsse z conr = 0.85 R.

Possiamo ora dimostrare che il nano-circuito deecniella Figura 63oddisfa la legge della
corrente di Kirchhoff (la somma algebrica dellereati all'interfaccia tra i due nano-elementi
e pari a zero):

IL1:IL2+IC2 (8)

Dal momento che un’equivalenza completa tra i dir@ radiofrequenza e i nano-circuiti
ottici dipende dall’analogia tra la densita dellarrente di conduzione e la densita della

corrente di spostamento, I'equazione (8) puo essamgtta in questi termini:
DL]_.ﬁS-:L:DLZ.ﬁ $_2+Dcz'ﬁ %2 (9)

doveD; ¢ il vettore di spostamento elettrico all'intert@i tre nano-elementi € L1, Ly, C),

S ¢ la loro sezione trasversalé e il versore normale alle superfici della basecil@idri.
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Il vettore di spostamento elettrico € connesso ahpo elettrico attraverso le relazioni
costitutive; quindi, considerando i materiali chestituiscono il nano-circuito come dei

materiali isotropici, possiamo scrivere le seguagtiaglianze:

I, =Dn Sy =€,E,9 =36 BT Fﬁl

1L, =DniySt, = 61,E,9 ,= 360 BT R, = 60 B == (10
lc, =Dne,Sc, =€c,Ec,Sc,=~9¢ Br( thl‘ Fiz)z‘gfo b7 %1"’%50 24 E:g 1}

Dalla (10), si vede chiaramente che la (8) & sdalitizs

3. FORMULE DI PROGETTO

In questa sezione analizziamo la precedente combima di nano-cilindri alfine di
determinare le condizioni di risonanza serie e l[@oa queste condizioni possano essere
utilizzate per progettare nano-filtri: infatti, flecircuito lavora alla condizione di risonanza
serie, si ottiene che la struttura si comportailtta farresta-banda intorno a tale frequenza; se
invece il circuito lavora alla frequenza in cuitga la condizione di risonanza parallelo, la
struttura si comporta da filtro passa-banda.

La configurazione € quella mostrata in Figura 6 d=igura 63. La condizione serie si

determina imponendo che Iimpedenza totale deluitocsi annulli Z; ( fos) =0); in tale

modo otteniamo la seguente relazione che legaorivdélle permittivita dei tre mezzi e le

loro caratteristiche geometriche:
L, Ll e XL fetecTf L L0 (11)
Nel caso in cui i due induttori siano realizzati ncomateriali plasmonici

L

2 2
1 :gsl(l—(fph/f) j e e, :(952(1—(fp|2/f) j e il capacitore sia realizzato con un

dielettrico £y possiamo ottenere la frequenza di risonanza: serie

2 2
gSzfplz SI-2/|-1/<31+‘951f|0|1 S'—i/ '—f C1
£SZS|_2/ '—1/01+‘9918|-1/ '—2/ Cl+£C1$C{ L{ L1

fOs (12)

Nel caso particolare in cui il nano-induttore 2 @&sente, ovvero quando il nano-capacitore si
trova in serie con il nano-induttore, la (11) e (lE2) assumono la seguente semplice

espressione:
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eyléc ==l 1y
fos = f1y/\1+(0, /25)(< /¢ o)

L’equazione (13) stabilisce che i rapporti tra ioveassoluti delle parti reali delle permittivita

(13)

e le lunghezze dei due nano-cilindri debbano essguali.
La condizione di risonanza parallelo e calcolabionendo che I'ammettenza del circuito

sia nulla( Yt( fop) = O); in tale modo si ottiene:

£L2 SL2/C1 + gC]_ %1/ Lo =0 (14)

e la seguente frequenza di risonanza parallelo:

fop = fpn |1+ (&0, /85) (¢ /¢ &) (Sr/ Suy) (15)

4, FILTRI ARRESTA-BANDA

Figura 66: Nano filtro arresta-banda.

Presentiamo qui di seguito alcuni esempi che mustcame nano-filtri alle frequenze ottiche
possano essere facilmente ottenuti attraverso sgnfgaimule di progetto analoghe a quelle

della loro controparte a bassa frequenza.

Nano-filtro ottico arresta-banda a 300 THz

Come primo esempio, consideriamo il progetto dinamo-filtro ottico arresta-banda nella
regione THz conyf= 300 THz. La coppia risonante serie & costitdéaun nano-cilindro
dielettrico di Carbonato di Silicio (SiC) con ragdR=A1/100 e &gijc(f =300THz)= 6.68)
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e da un nano-cilindro di Potassio (K) con lo stesaggio e permittivita data da
£k (300THz)= &7 (-9.24% | 0.244%. Il nano-connettore EVL e costituito da GermarGe)
[ £6e(B800 THZz)=¢&y (21.23- ] 1.2€]; il nano-isolatore ENZ é realizzato attraversoaun

struttura  multistrato  di Potassio (K) e Ossido di ilice (SiO)

[ €5i0(300 THz)=&; (3.496- ) 0.00t ] di spessore rispettivamentely =10.6 nim e
dsip =4 nm.

Utilizzando la formula di progetto (13), possianttenere il rapporto tra le lunghezze dei due

nanocilindri:

L _179:24] ) o (16)
/e 6.68

Dal momento che le componenti devono essere malt@ipcole della lunghezza d’onda

[ A(300 THz)= 1000 nr], possiamo scegliere:

{=lc+0 =A/200= 51m a7
e, quindi:
f =2.9nm
(18)
lc=2.1nm

La Figura 67 riporta le ampiezze dei parametriiffusione S;(linea tratteggiata) e,$(linea
continua) del filtro. Dalla Figura 67 € ben evideohe il nano-circuito, progettato secondo le
formule di progetto (8)-(10), mostra un comportatoerarresta-banda centrato con
fg =303.5THz.
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Figura 67: Ampiezza dei parametri di diffusione $(linea tratteggiata) e S,(linea continua) rispetto alla
frequenza (150-450 THz).

Le formule di progetto (13), cosi, sono state iadgr di predire la frequenza di risonanza del
filtro con un errore relativo piccolo sulla frequendi risonanzadrr,g =1.2%).

La larghezza di banda del filtro a 3dB e di circ®0.® THz e, cosi, il fattore di qualita
corrispondente risulta essere:

fo _303.510°

Q=2
B 270md?2

=1.12 (19)

Nella Fig. 8 tracciamo la componente z di un carmaledtrico lungo I'asse di simmetria con

f =290THz . Per (< z< 100wm, il percorso € interno al nanoinduttore, mentrg pe
105nm< z<134.86nn lo stesso e interno al nanocapacitore.

Dalla Figura 68 si vede inoltre che, se escluditarmona del mezzo EVL, il campo elettrico

quasi uniforme sia all'interno del nano-indutt@dnm< z< 5nn sia all'interno del nano-
capacitoreQ < z< 2.1nmcoerentemente con quanto ci aspettavamo dall’arsabbe) circuito
proposto. Verifichiamo inoltre che la legge dellarrente di Kirchhoff sia soddisfatta
(IL=lc):

|||_|:|Dn|_|S:|£|_||E|_| zljﬁ—@:o_m (20)
lc| [Pnc|S led|Ed

[Bd e
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1,04
0.8 |E,|=0.72
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Figura 68: Ampiezza normalizzata della componente del campo elettrico lungo I'asse di simmetria con
f=303 THz.

Nano-filtro ottico arresta-banda a 600 THz

In questo secondo esempio consideriamo un filireséa-banda che lavora nella banda del

visibile con fy =600 THz. La coppia risonante serie e realizzata con uo-tdimdro
dielettrico di Carbonato di Silicio (SiC) di raggl®=A/100 con £gjc(f =600THz)= 7.1&,

e da un nano-cilindro d’Argento (Ag) con lo stesaggio e una permittivita data da
£pg(600THZ)= &4 (-8.262- j 0.737. Il nano-connettore EVL e realizzato in Silicid)(S

[ £5i(600 THz)= &y (18.63- ] 0.67]; il nano-isolatore ENZ e realizzato con una stna
multistrato di Argento e Ossido di Silici@jo(600 THz)= &, (4.12- ] 0.14%], di spessore
rispettivamentedg; =4 nm e dgjo =2 nm.

In questo caso, il rapporto tra le lunghezze deimano-cilindri € dato da:

L _17826]_, g (21)
(e 718

Poiché i nano-elementi presentano delle dimensiogian lunga minori della lunghezza

d’onda, { a 600 THz e 500 nm) , possiamo scegliere:

¢, =1.34nm (22)

(c =0, /1.15=1.16 nn (23)
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Dalla Figura 69 é chiaro che il nano-circuito pritgi® secondo le formule di progetto (13),
mostra un comportamento arresta-banda centratofger605THz. Di nuovo, le formule di
progetto sono state dunque in grado di prediradguienza di risonanza del filtro con un
errore relativo molto piccoloerr,e <1%. Anche in questo caso (si veda la Figura 70) il
campo elettrico € quasi uniforme sia all'internol denoinduttore sia all’interno del

nanocapacitore, e la legge della corrente di Kiothfisulta soddisfattall =1 ):

Scattering Parameters (dB)

2ot
500 525 550 575 600 625 650 675 700

FrequencyTHz)

Figura 69: Ampiezza dei parametri di diffusione infunzione della frequenza g(linea tratteggiata) e

Sy(linea continua).
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Figura 70: Ampiezza normalizzata della componente del campo elettrico lungo I'asse di simmetria coh
=607 THz.
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5. CONCLUSIONI

In questo capitolo, sfruttando il concetto di eletenano-circuitali, abbiamo mostrato
inizialmente come interconnessioni realistiche alnaelementi alle frequenze ottiche e THz
si comportino come le loro controparti in radio gquenza. |l comportamento delle
interconnessioni € stato verificato secondo leildggirchhoff sul voltaggio e sulla corrente.
Successivamente, sono state ricavate nuove fordagegetto che permettono di progettare
un modello di filtro in modo rapido ed efficacefihe, sono stati presentati alcuni risultati
numerici ottenuti attraverso simulaziofuill-wave a frequenze ottiche e THz, per mostrare

I'efficacia delle formule proposte nel progettoiddibile e preciso di filtri di base.
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Capitolo Quinto

Filtri Polarizzatori

In questo capitolo vogliamo presentare il progelitdiltri polarizzatori alle frequenze delle

microonde e alle frequenze ottiche che presentaaaigposta che e indipendente dall'angolo
di incidenza su un’ampia banda di frequenza.

Il capitolo & organizzato nel seguente modo: neém@r paragrafo verra trattata la

propagazione di un’onda piana in un mezzo anisot®gsaranno calcolati i coefficienti di

trasmissione e riflessione nel caso in cui tale azonegia immerso in aria; in particolare,
mostreremo che l'utilizzo di un mezzo birifrangentbe presenta valori negativi della
permittivitd/permeabilitd sull'asse straordinariermpette di realizzare filtri polarizzatori. Nei

paragrafi seguenti mostreremo il progetto di palatori alle frequenze delle microonde e
ottiche con [l'utilizzo di mezzi birifrangenti realiati con metamateriali e con strutture

stratificate.
1. PROPAGAZIONE DI UN'ONDA PIANA IN UN MEZZO ANISOTROPO

E™™ ’HTE

__________ O/ N\

z=0 z=d
Figura 71: Incidenza di un’onda piana su uno stratanisotropo.

Consideriamo il problema della riflessione e dalésmissione di un’onda piana che incide su
uno strato di spessore finito e sezione di dimemsiondefinita, immerso in un mezzo
omogeneo (per esempio I'aria) come mostrato infaigid. Il mezzo é descritto dai seguenti

tensori della permittivita e permeabilita in untema di riferimento cartesiano:
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&g 0 O Uy 0 O
g=g| 0 ¢ O n=fp 0 u, O (1)
0 0 g 0 0 u
Supponiamo che il comportamento del mezzo sia ildeseno sul piano {x,y}

(gy =&y Uy = ,ux): in tale modo si avra che il mezzo ha carattetigtidi birifrangenza con

asse straordinario sull’asse z.

Ipotizziamo, ora, che si abbia nel mezzo birifrartigela propagazione di un’onda piana
= jkxx= jKyy- jkzz . . - T
(E;HOEQ,Hge ). Tale assunzione equivale a sostituire nelle #quoa di

Maxwell le derivate parziali con le proiezioni delvettore donda

( 0x=-Jky, 0y=—jkyed,==jk, ) e cosi, ad ottenere un sistema
omogeneoA(kX,ky,kz)-(Eo,H 0)20. Imponendo l'annullamento del determinante della
matriceA(kX, Ky, kz) (det{A(kX ,ky ,kz)} = () si ottengono due relazioni di dispersione (I e
I):

1) (KE+KZ) K2 = e

2 2 2 2 (2)
1) (kZ+k2)/ e, +k20 e = ki

dove kg = w\/LipEo € il modulo del vettore d’onda nel vuoto.

Le relazioni di dispersione | e Il determinano i&snza di due autovalori distinti, una volta
scelta la direzione di propagazione e i due autokietorrispondenti.

Consideriamo, ora, di essere interessati alla gagane lungo I'asse z, cosi com’é mostrato

in Figura 71; poiché la componente del vettore d&sul piano {x,y}(ktfz KX + ky)?) Si
deve conservarek{ deve essere uguale sia all'interno del mezzo lbiest@rno ed e una
quantita reale pari & = kf + k)z, = I@sin(ein)), si ha la propagazione del campo all'interno

dello strato solo se anche la componente longitldire reale(kzDD). Si possono

considerare, dal punto di vista geometrico, leziela di dispersione come le equazioni di

una quadratica:(kt/§)2+(kz/ 5)2 =1, dove s :(K)«/,szx nella | e ky/€ 4, nella I)
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s, = kg tyex( nellalenella I) . La condizione di esistenza di propagazione riihje
allora, che la componente tangenziale del vettéoad& sia minore della lunghezza del
semiassekt2<st2 e che 522>0. E facile constatare che questa condizione & sempr

verificata per qualunque angolo di incidenza quahdtezzo anisotropo ha gli elementi delle
matrici costitutive che sono quantita positive magglell’unita ed & posto tra due semispazi
di aria; se, pero, consideriamo che il mezzo & emzm dispersivo (per esempio un plasma,
una ferrite 0 un metamateriale), questa condizfmne non essere verificata: infatti potremo
avere, in un certo intervallo di frequenza, valwepativi di alcuni degli elementi dei tensori
costitutivi — per esempio, potremmo avere ehe<O0 [ 4, ,>0 e, in tal caso, non esistera
alcun valore della componente tangenziglehe renda reale la componente longitudinale
k, . Si avra allora che l'onda nel mezzo & un’ondanesaente con la componente

longitudinale che e una quantita puramente Immagina

(kz:_jhz:_j\/k02|£><]:ux+ktzlux/:uz)-

Fissato I'asse z come direzione di propagazionecdelpo, gli autovettori sono facilmente

ottenibili. Imponendo I'autovalore che si ricavalldal (ké =\/k02£x,ux— ktz,ux/,uzj, Si

ottiene che il campo elettrico giace sul piano pedicolare allasse di propagazione

(polarizzazione s o T(i)) e che il campo magnetico e perpendicolare ad ésscelazione

di  dispersione I (k;I :\/kozgx,ux— ktzexlezj determina l'altra polarizzazione

(polarizzazione p o TMZ) ), nella quale il campo magnetico giace nel piano

perpendicolarmente all'asse di propagazione.
A tali risultati si pud giungere anche in modo irse imponendo nelle equazioni di Maxwell
le due possibili polarizzazioni TE() e TM(2) per il campo elettromagnetico, le componenti

del campo saranno legate alla componente longailelimel seguente modo:
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k, k k
sz_wz M Ex="—3 ol 2Bz
gy:ux_kz w‘g)?uy_kz
k, k k, k
TE){Hy =-————2—H, ™M) E,=———2—E, ©)
wzgx,uy - kZ2 w’e Wk 22
aE
E =y, g =-Py Hye=-—YE, H~=25xE
X k y Yy k X X k y Yy X
Z z z z

Sostituendo queste espressioni nelle equazioni @dixvll e tenendo conto delle
caratteristiche di birifrangenz{agyzgx, ,uy:,ux), il vettore d'onda lungo lasse di

propagazione (z) deve essere uguale all’espressobre si ricava dalla relazione di

dispersione (2) per le due polarizzazioni rispattiente:

k 2,L1 k 2,U Ex=E
TE) X X + y y _,U :O X Yy
{wzfy,ux k,? a)zfxuy— k 2 ’ Hy=Hx TE){ o™ =g 4)
=
2 2 ™ _ I
ke W g ™" = K]
wZ/Jy‘gx_kzz wzluxf y~ k22

Nel caso in cui I'asse straordinario non coincida gon quello di propagazione, ma per

esempio coincida con I’asse(xy =&, Uy= ,uz) , le componenti del campo elettromagnetico

per le due polarizzazioni sono ancora date da)lanfa gli autovalori cambiano assumendo le

seguenti espressioni:

kTE 2 1 _kyzﬂx_kxz/jz"'ﬂzlﬁz(gﬂx""g#
O

)-\/(kfu s -1 ke y e &))2+4k K% 1,
Ky Pt = kol o 1 o (e g ke ) \/(k IR STl T ))2+4 K2k % 1 ©)

)2_ 1 Kyey — ket Jo?(e gt yre 9_\/(kxg € K szf_gzkoz(“fx_”gy))z+4ky2kx25 § x
& {
¥

5_5 K)Z(IU § xH EX))Z'HH( ZyK% &y x

In questo caso si ottengono due autovalori percuies delle due polarizzazioni: infatti,
I'equazione di dispersione che si ricava non eygigpolinomio di secondo grado ma uno di
guarto grado di tipo biquadratico.
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E utile ora considerare due casi limite: 1) il gett d’'onda del campo incidente giace nel
piandy,  ; 2) il vettore d’onda giace nel piafa, Z . In entrambi i casi, ogni autovettore ha
un unico autovalore.
Nel primo caso la componente del vettore d’'ond@durasse x deve essere nulla; le costanti
di propagazione assumono, allora, la seguente sspne:
CTEV 2 2 K2
z =kg Exty~ Ky
(ke=0)= ) =k ©)
™V _ 2 2
(kz ) =k EyHx— k

Nel secondo caso si deve imporre I'annullamenttadimponente del vettore d’onda lungo

I'asse y e cosi si ottiene:
TEV? _ | 2 2
(kz ) :kogx:uy_kt,ux/,uz

ky =0)= ke =K (7)
( ' ) (szM )Z:kozgy,ux_ ktz‘gx/‘gz X

In quest’ultimo caso si ricavano gli stessi autoviatalcolati per un mezzo che presentava

I'asse straordinario sull’asse z, con l'unica diffieza che il vettore d’'onda debba giacere sul
piano{y, Z e che si sostituisca il pedice y con quello x.
A questo punto, possiamo utilizzare la trattazidete linee di trasmissione per calcolare il

coefficiente in riflessione e in trasmissione. eadione e la corrente che si propagano in una

linea di trasmissione sono legate tra loro daltgisati equazioni:

0,V = B!

8
0,1 =j(BIn\V ®

E facile mostrare che anche i moduli dei vettaaswersali del campo elettrico e magnetico

soddisfano le medesime equazioni differenziali ispatizza di considerare un mezzo con

asse straordinario sull'asse x e il vettore d’oddecampo incidente sul piar{(x, z} ;

0,E;=jBnH; i =x(TE), y(TM)

9
0H = i(BIN)E (=Y (TE), X(TM) ®)

dove B e n assumono le seguenti espressioni per le due podaiobne TE e TM:
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B = (k) " = ko\/f " —(ﬁfﬁ
’ ko) #y

(10)

Questa analogia e utilizzabile anche per gli ditie casi considerati precedentemente.
Possiamo ora utilizzare le relazioni della linedrdsmissione descritta dai suddetti parametri
per calcolare la riflessione all’ingresso delleeln(il coefficiente di riflessione del mezzo) e |l
coefficiente di trasmissione al carico (il coeféiote di trasmissione del mezzo).
Consideriamo allora che lo strato di materiale @nigpo abbia uno spessore d, sia immerso

nel vuoto e che un’onda piana incida con un angtildncidenzag, (Figura 71). Il

coefficiente di riflessione dell'interfaccia e calcolabile attraverso la relazione di Fresnel:

TE,TM _,, TETM
P :”TETM ,7(')I'ETM (11)
n T+
dove ng’TM e Jlimpedenza caratteristica del vuoto per le dpelarizzazioni

(noE =120 /Cos(@,, ) e ntM =12077Cos(@,)). | coefficienti di riflessione e trasmissione

sono dati, allora, dalle seguenti espressioni:

B o

28_ 2i4d

1-¢2IA
M _,=p = —p

=0~y 221 T 2 g (12)

2. CONDIZIONI DI PROGETTO PER POLARIZZATORI TE E TM IN RIFLESSIONE

Vogliamo ora determinare quali siano le carattietist che devono avere le matrici di
permittivita e permeabilita per progettare un pataatore in riflessione TE o TM.

Un polarizzatore TE in riflessione é caratterizzdadi’avere i seguenti requisiti:
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rre=1 TTE=0
ovvero (23)
T™M=1 rM™=o

Ora, alfine di determinare le caratteristiche dekzmo anisotropo, consideriamo inoltre che lo

spessore sia piccolo rispetto alla lunghezza d’'ahe& Ay e che i coefficienti di riflessione e

di trasmissione siano indipendenti dall’angolorgiidlenza dell’onda piana.
Le condizioni che possono determinare il soddigfi@aito della (13) sono che il coefficiente

di riflessione all'interfaccia per la polarizzazeiE (,oTE :1) sia unitario e che quello della

polarizzazione TM sia null(épTM :O). Queste condizioni possono essere soddisfatte se
I'impedenza del campo polarizzato TE & puramenmaginariaRe{nTE} = (0 e I'impedenza

di quello TM e uguale allimpedenza caratteristikerhvuothoM :ng :

L’'impedenza caratteristica della polarizzazione /TT':E (10) é puramente immaginaria se

£ inf
'argomento della radice e negativel—M<O. Tale condizione puo essere
Hy HxH 7

verificata imponendo una delle due seguenti condizi

) <0 &y>Sinf One)/ 1, (1
2) fy>0 £y<Sitf @)/,

Inoltre, deve essere soddisfatta l'uguaglianza ltirapedenza caratteristica del mezzo
anisotropo con quella del vuoto per la polarizzagid'M. Questa condizione si traduce

nell'imporre:
£X:£Z:,uy:1 (15)

Il progetto di un polarizzatore TM in riflessionichiede il soddisfacimento delle seguenti

condizioni:

=1 T™=0
ovvero (16)
TE=1 re=o

Utilizzando la medesima procedura, si ottengonselguenti condizioni sugli elementi delle

matrici della permittivita e della permeabilita:
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1) & <0 uy>SirfGnc)le,
2) & >0 wy<SirtGnc)le, (17)
My = ;= gy:]_

E chiaro che ci sono molte combinazioni di poteinnezzi che possono soddisfare le (14) e
(15) e la (17). In particolare, vogliamo trattare que casi particolari:

1) il progetto di polarizzatori in riflessione TETM, nei quali lo strato di Figura 71 sia
caratterizzato da anisotropia solo per la permigabil

2) Il progetto di polarizzatore in riflessione THB! con anisotropia solo per la permittivita.

Il soddisfacimento delle condizioni (14) e (15)eatetina nel primo caso di anisotropia della

permittivita che le relazione costitutive possassege le seguenti:

H“e O O
g=gl p=4y 0 1 0] p<0 (18)
0 01

Nel secondo caso di anisotropia della permittivitiece, le relazioni costitutive possono

essere:
1 0 O

£€=&|0 & 0| &,<<-1 p=ypl (19
0 0 1

Se vogliamo invece progettare un polarizzatore Tddbbiamo considerare le seguenti

relazioni costitutive per il primo caso:

1 0 O
g=&1l p=4p|0 py 0| py<<-1 (20)
0O 0 1
e le seguenti per il secondo caso:
& 0 O
=& 0 1 0] &<0 p=4l (21)
0 01
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3. PROGETTO DI UN POLARIZZATORE IN RIFLESSIONE TM A MICROONDE

0
N>

<>

Figura 72: Strato di un mezzo anisotropo costituitala una schiera di Split Ring Resonators.

Abbiamo mostrato nel paragrafo precedente che gilplesprogettare un polarizzatore TE in
riflessione se si utilizza uno strato caratteriazalalle (18); questo strato puo essere
facilmente realizzato alle frequenze delle micrandcapitolo 1), utilizzando un
metamateriale costituito da una schiera di SplitgRResonators (SRRs) come & mostrato in
Figura 72. Come é stato gia discusso nel capitplona distribuzione di anelli concentrici

metallici determina la seguente caratteristica dis@tropia e di dispersione per la
permeabilita efficace del mezzo:

1 0 0 RYE
= 0 f) O f)=1- 2
0 1 is 1V

tg:go

dove i terminit,, fis y indicano rispettivamente la permittivita a freqeennfinita, la

frequenza di risonanza e la frequenza di dampirggame tra questi termini e le dimensioni
degli anelli di metallo sono date nel capitolo 1.
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Figura 73: Andamento in frequenza della permeabilid.
Consideriamo, ora, che incida un’onda piana prarmei da un semispazio di aria con |l
vettore d’onda che giace nel piafi, 2 e pari akin. = kycosbpZ + kg Sing X .

Se l'onda piana € polarizzata linearmente TE ad#limo dello strato, essa presentera la

seguente costante di propagazione lungo I'assenp@denza caratteristica (10):

kIE = ky cos
/7 =’70/(30561m
Se I'onda piana e invece polarizzata linearmenteakémo:
M _ ko\//Jy( f)—sin2 G, -
™ =gy y (1) =sin? &y
Si ottiene dalla (11) che i coefficienti di Fresasbumono la seguente espressione:
o'E=0
_JHy ()=sin? 6, - o, (25)

(f.6n)=
\//Jy f) sin26m+cos9m

Il coefficiente di riflessione alla sezioree=0 € nullo per la polarizzazione T(IITE :O) ; al

contrario, per il modo TM e una funzione che diperdhlla frequenza e dall’angolo di

incidenza:
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1_e—2jk-er(f Bin)d

1- (pTE( f 19|n ))2 e_2j k-ZrE( f ’ein)d

r?;lM(f’Qn):pTE(f’em) (26)
Lavorando nell’intervallo di frequenza per il qudke permeabilitayy(f) assume valori

negativi, otteniamo che sia la costante di propagaze sia I'impedenza caratteristica (10)
diventano delle funzioni puramente immaginarie i3@tizziamo di trascurare le perdite

y =0); quindi, il coefficiente di riflessione diventaa funzione costante di modulo unitario e
indipendente dalla frequenza e dall’angolo di ilauizia(rﬂvI (f,e,n):l). L'intervallo di

frequenza in cui la permeabilita assume valori tieiga delimitato a sinistra dalla frequenza

di risonanzaf,g e a destra dalla frequenza alla quale la permgalassume il valore 0
(,uy(fo) =0=> fo=f,s/ ,uoo). L’ampiezza di tale banda di frequenza dipendevedlire

di k., che é funzione delle dimensioni degli Split RiRgsonators (SRRs) e quindi pud
essere facilmente ingegnerizzata.
Vogliamo ora trattare I'influenza delle perdi@'i O) dovute alla conducibilita finita dei

metalli utilizzati. Ipotizziamo che nellintervalldi frequenza di nostro interesse tali perdite

siano piccole:

(1) <<p (1) f O( fis» ol
H (f)>0

Possiamo applicare le seguenti approssimazionripavare la costante di propagazione e

'impedenza caratteristica:

KIM () = Koy =Hs = SITP (6n) — it = ko =44 = sir?(qn)\/1+ i 1 + sirf(4,))

== jko (& (6n) + itx ()
W, (8n)= 4 1 2y 4 +sin (G ) (27)
Wi (6n ) =+t +sin® (6,
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™ (Gn) = oy~ = Sin? (8a) - it6 =110 (1 - ith) (28)
Il coefficiente di Fresnel allora € il seguente:

_TM
p™ = Mo if

o [(cos(8h) - (4n)) "+ (4 _, 2, (Gn) 005(6n)
(COS(Hm)H//r (0|n ))2 +i; (Qn )2 Y (Qn )2 +cos’ (ﬂn ) - Y, (Qn )Cos(éfn )

¢TM = arCtan(Z‘ﬂi [em] COS(Qn ) /(wiz (Qn )_ CO%(Qn )))

Applicando tale coefficiente e I'espressidBgor! Reference source not found.alla (26)

otteniamo:

- g™ 1- g 2KodYi g2 jkodiy _

WET )2e—j2¢TM 20 g2ikods (29)

_,m_ sinh(jkody +ledp) tanif § g1) cds g )+ isin kel )
sinh{ i(kodg +0T)+ ooy ) tank b @) cds gkt +4T")+ isfnokedl +4™)

™
Fin =Tr

Ponendo kydy; >1 (kod,/,ur+sir?(6{n) >>1j possiamo approssimare la tangente

iperbolica con 1 e, cosi, ottenere che il coeffitaen riflessione € pari a:
_TM
[V = TMg=1¢ (30)
Il modulo del coefficiente di riflessione € circaitario se il rapporto tra la parte reale e

immaginaria della permeabilita e sufficientementande (s, /4 >1= r™ :1) ed e

indipendente dall’angolo del campo incidente.
Abbiamo appena mostrato che e possibile progetiargolarizzatore in riflessione TM
nell'intervallo in cui la permeabilita € negativale polarizzatore e indipendente dall’angolo

se le perdite non sono troppo grandi e se sopi@ttate la condizione:

kody g4 + sirf (6,) >>1 (31)

Quest’ultima condizione pud essere soddisfatta ue differenti modi: scegliendo uno
spessore dello strato sufficientemente grande, reppiruttando i valori elevati del valore

assoluto che la permeabilita puo assumere nelfiati® di frequenza da noi considerato. La
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prima scelta permette di ottenere un banda moltpianal contrario, la scelta di un mezzo
che lavori solo nell'intervallo di frequenze perdeali il valore assoluto della permittivita sia
sufficientemente grande e con uno spessore piquedmette di ottenere una banda molto
stretta.

Qui di sequito riportiamo i risultati di un progettli un polarizzare TM in riflessione a banda
stretta. Gli SRRs sono stati progettati in modg@ussentare un andamento in frequenza della
permittivita lungo l'asse y che presenta una fregqaedi risonanza pari a 9.53 GHz e la

frequenzafy pari a 11 GHz (Figura 73). Nell'intervallo delimib da queste due frequenze il

coefficiente di riflessione € grande e € pari ael sotto intervallo in cui la permittivita

sufficientemente elevata da permettere il soddisfato della condizione (31) (Figura 74).

sT™dB)

11

8.0 8.5 9.0 9.5 10.0 10.5 11.0 115

Frequenza (GHz)

Figura 74: Coefficiente di riflessione in dB per lgpolarizzazione TM

(a=10mm,c=1mm,d =0.1mm,l=2mm;, =2mmg, =4.1mn).

Questo sotto intervallo e piu evidente mostranaodfficiente in trasmissione (Figura 75).
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s™(dB)

21

-60 — . .
8.0 8.5 9.0 9.5 10.0 105 11.0 115

Frequenza (GHz)

Figura 75: Coefficiente di trasmissione in dB perd polarizzazione TM

(a=10mm,c=1mm,d=0.1mm,l=2mm;; =2mmgy, =4.1mn).

Per quanto riguarda la riflessione e la trasmissioella polarizzazione TE, i risultati
mostrano che lo strato di SRRs permette completaniarirasmissione di tale polarizzazione
(Figura 76 e Figura 77).
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Figura 76: Coefficiente di riflessione in dB per lgpolarizzazione

TE (a=10mm,c =1mm,d =0.1mm,l =2mm;; =2mmgy =4.1mm.
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Figura 77: Coefficiente di trasmissione in dB perd polarizzazione TE

(a=10mm,c=1mm,d =0.1mm,l=2mm,;; =2mmg, =4.1mn.

La trattazione appena discussa per il progetto rdipolarizzatore TM in riflessione a
microonde consente di progettare un polarizzat&enTriflessione utilizzando il principio di
dualita: invertendo infatti il materiale utilizzato, da magico a dielettrico, anche la
polarizzazione riflessa cambia da TM a TE. E fadilmostrare che se si utilizza un mezzo
che ¢ il duale degli SRRs (per esempio una scldiiefii metallici paralleli), descritto dalla

(19), si ottiene il progetto di un polarizzatoreriitessione TE.

4, PROGETTO DI UN POLARIZZATORE IN RIFLESSIONE TE NEL VISIBILE

Dopo aver trattato il progetto di un polarizzatoneriflessione TM alle frequenze delle

microonde, vogliamo ora mostrare quello di un petatore TE nelle frequenze del visibile.

Abbiamo discusso nel paragrafo 2 che e possibdggitare un polarizzatore TE se il mezzo
utilizzato e descritto dalla (12) o dalla (14).

A frequenze ottiche tale dispositivo puo esserézzato utilizzando una struttura stratificata

composta da un’alternanza di lamine dielettrici@asmoniche isotrope di spessalee d,

sufficientemente piccole.
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Figura 78: Mezzo birifrangente realizzato a partireda un mezzo stratificato.

E stato mostrato nel capitolo 1 che il mezzo dicato rappresentato in Figura 78, costituito

da un alternarsi di un materiale plasmonico di piivita relativa &(f) e un mezzo
dielettrico di permittivitas,, mima il comportamento di un mezzo birifrangeméassiale, il

cui tensore della permittivita e la permeabilitgz sono i seguenti:

& 0 0
e=g| 0 & 0| u=p (32)
0 0 g

E dove termini della matrice sono i seguenti:

ey(1)=(1+K)——-=

_alf)e
)

Kgl(f +£2 (33)
f)+tke
)= ey(1) = AL X2
e k ¢ il rapporto tra gli spessori:
dp
=< 34
K 4, (34)

Diversamente dal progetto del polarizzatore alleqdienze delle microonde, in questa
configurazione si ottengono dei valori nella matridella permittivita che sono differenti

dall'unita e di natura dispersiva; il valore unitadella permeabilita nel pianb(,z} (22)
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permetteva, nel caso precedente, di assicurare oeffiaiente di trasmissione unitario

indipendentemente dalla frequenza di lavoro (Figtira Al contrario, in tale progetto la

natura dispersiva degli elemertj(f)ee,(f) comporta una riduzione sulla banda di

lavoro: tali elementi, infatti, possono assumereailore unitario solo ad una data frequenza

f, e variano intorno ad essa con un andamento inéregp di tipo plasmonico (Figura 79).

Permittivita efficace sullasse x e sul'asse z

Figura 79: Andamento in frequenza dig, (f) e ¢, (f).

La permittivita sull’'asse yy( f) invece presenta un andamento di tipo Lorentziaome é

mostrato in Figura 80.
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Permittivita efficace sull'asse y
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Figura 80: Andamento in frequenza die, (f) .

Le (19) che determinano le condizioni per il progedel polarizzatore TE in riflessione

impongono che la struttura debba lavorare allaukeega f; per la quale la permittivita lungo

I'asse x assume il valore unitario e la permitéisull'asse y assume in valore assoluto valori

molto elevati:
alf)+ke
£x(f1):—1(11_/( 2=1 -
&glfle
ey (1)) = (1+K)% >1

Queste due condizioni determinano i valori che debbassumere le permittivita dei due

mezzi utilizzati(&; () e £,) e il rapporto tra gli spessoki. Ad esempio, utilizzando come

mezzi I'Argento — che ha un comportamento plasnwniella banda del visibile (capitolo 1)

— e il Carbonato di Silicic(e‘z =6.45) e imponendo un rapporto tra gli spessori pari asi 1

ottiene che a 700 THz la permittivita efficace langassume il valore unitario (Figura 79) e

la permittivita efficace lungo y assume valori ioaolo molto grandi (Figura 80).

Il coefficiente di riflessione per incidenza di anda polarizzata TE con il vettore d’'onda che

giace nel pianc{ x,z} e calcolabile utilizzando il principio di dualité;risultati ottenuti in

precedenza nel paragrafo 3 sono impiegabili unaavohe si sostituisca al tensore di
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permeabilita quello di permittivita di questa cguiiazione e si consideri la polarizzazione

TE al posto di quella TM:

rTE_(TE tanh( kg dg;) co§ & ¢ )+ sib & ¢ ) (36)
tanh( k, dy;) co§ k o, +¢TE)+ jsi(1 K o +¢TE)

Ponendo kydy; >1 (kodw/£r+sinz(6{n)>>l) possiamo approssimare la tangente

iperbolica con 1 e, cosi, ottenere che il coeffitaen riflessione € pari a:
_ 4TE
M =r'e ¥ (37)

Qui di seguito sono riportati gli andamenti del fficeente di riflessione e di trasmissione del

polarizzatore a riflessione TE; come si puo notaré&igura 81 e in Figura 82 si ha un ottimo

comportamento del polarizzatore per la polarizzazioE su un’ampia banda (500-900 THz),

indipendentemente dall’angolo di incidenza. Norottiene la completa riflessione poiché
2

sono stati utilizzati mezzi con perdi@esﬂz‘ =-0.5 dB] . La risposta per incidenza di

un’onda polarizzata TM é invece a banda stret@:écdovuto all'impossibilita di avere un

valore unitario della permittivita sul piat{og z} su un’ampia banda (la struttura stratificata e

stata progettata per avere tale valore alla frezp€ein 700 THz).
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Figura 81: Coefficiente di riflessione per incidena TE d;=d,=11.65nm.
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Figura 82: Coefficiente di trasmissione per incidena TE d;=d,=11.65nm
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Figura 83: Coefficiente di riflessione per incidena TM d;=d,=11.65nm
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Figura 84: Coefficiente di trasmissione per incidepa TM d;=d,=11.65nm.
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Appendice A

Qui di seguito sono riportate alcune definiziomireprieta degli integrali ellittici:

Integrali Ellittici di prima F (t,m) e seconda specig(t, m):

t du u= S|n¢5'n (t)

Ft.m)=| = j % —rm
2
o\/(l—u )(1— muz) J1-msir? @) )
u= Sln¢sm (t)
E(t,m) = j j J1- msir? @) o= Ep, 0
Integrali Ellittici completi di primaK(m) e seconda specig(m)
K(m)=F@, m)= F@r/2,m) (39)

E(m=HLm
Relazioni tra le funzioni ellittiche:
F@/Jm,m= K(m+ jKa- m)
E(L/mm= Em- jHL- m+ K- 0 (40)

E(m KA-m+ K(m El- m- K m K- grm7/2
F(t,m),t - oo = jK(1—-m)
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