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Resumen 

En este trabajo de tesis, se proponen tres sensores de desplazamiento  para la medición 
del ancho de grietas en sistemas de monitoreo de la salud estructural (SHM por sus siglas 
en inglés). Los sensores se basan en resonadores de microondas de un puerto diseñados 
para variar su frecuencia de resonancia en función del desplazamiento de un parche móvil 
colocado encima de ellos. Los sensores son diseñados para cambiar su frecuencia de 
resonancia dentro de la banda S. Además, son propuestos modelos de nodos sensores 
para medir el coeficiente de reflexión de sensores de microondas de un puerto en banda S 
sin usar un analizador de redes vectoriales (VNA por sus siglas en inglés). Los nodos 
sensores son diseñados para conectarse a redes inalámbricas de sensores (WSN por sus 
siglas en inglés) de corto alcance basadas en tecnología ZigBee y WiFi. Los sensores 
propuestos fueron probados mediante simulaciones y pruebas experimental. En las pruebas 
experimentales se utilizó un VNA de laboratorio y los nodos sensores propuestos 
conectados a WSN. Los resultados de las pruebas experimentales indican que los sensores 
propuestos cuentan sensibilidades superiores a los 0.070 GHz/mm y una linealidad mayor 
a 0.958 que es medida a través del coeficiente de determinación. 

Palabras clave: Ancho de grietas, monitoreo de la salud estructural, nodo sensor, redes 
inalámbricas de sensores, resonadores de microondas, sensor de desplazamiento, 
sensores de microondas.  
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Abstract 

In this thesis work, three displacement sensors are proposed for crack width measurement 
in structural health monitoring (SHM) systems. The sensors are based on one-port 
microwave resonators designed to vary their resonant frequency according to the 
displacement of a movable patch placed above them. The sensors are designed to change 
their resonant frequency within the S-band. Additionally, sensor node models are proposed 
for measuring the reflection coefficient of one-port microwave sensors in the S-band without 
using a vector network analyzer (VNA). The sensor nodes are designed to connect to short-
range wireless sensor networks (WSN) based on ZigBee and WiFi technology. The 
proposed sensors were tested through simulations and experimental tests. In the 
experimental tests, a laboratory VNA and the proposed sensor nodes connected to WSN 
were used. The results of the experimental tests indicate that the proposed sensors have 
sensitivities greater than 0.070 GHz/mm and a linearity higher than 0.958 that is measured 
through the coefficient of determination. 

Keywords: Crack width, displacement sensor, microwave resonators, microwave sensors, 
sensor node, structural health monitoring, wireless sensor networks. 
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Capítulo 1: Introducción 

1.1. Motivación  

El monitoreo de salud estructural (SHM por sus siglas en inglés) se define como el proceso 
de adquirir y analizar datos de sensores instalados en una estructura para evaluar su estado 
[1]. Para el diagnóstico de la salud estructural, en un SHM generalmente se miden 
parámetros como tensión, carga, nivel de pH, humedad, vibraciones, desplazamientos y 
grietas [2].  Con respecto a las grietas, se realiza el monitoreo continuo del ancho de la 
grieta para determinar el nivel de riesgo de la estructura agrietada y ayuda en la toma de 
decisiones sobre la restauración de la estructura [3], [4].      

1.2. Problemas por resolver  

Normalmente cuando se evalúa una estructura, la medición del ancho de una grieta se 
realiza mediante una inspección visual hecha por personal capacitado. La medición se hace 
fijando un fisurómetro en los extremos de la grieta. El fisurómetro es un instrumento 
analógico utilizado para medir el desplazamiento entre dos superficies [5]. Sin embargo, 
hacer mediciones de esta forma cuenta con importantes desventajas, tales como 
discontinuidad en las mediciones, ambigüedad en la interpretación de los datos y dificultad 
para acceder a las zonas de interés [6]. Por tal motivo, en sistemas SHM son utilizados 
sensores que permiten superar estas desventajas porque pueden ser monitoreados 
continuamente, su medición no depende de la interpretación del usuario y pueden ser 
monitoreados a distancia si se equipan con un sistema de comunicación inalámbrico.  

Para la medición y el monitoreo del ancho de grietas, los sensores utilizados en un SHM 
deben cumplir con características específicas, tales como tener alta sensibilidad y 
linealidad, poder ser integrados en dispositivos de pequeñas dimensiones y poder ser leídos 
de manera inalámbrica. Con respecto a la lectura inalámbrica, es necesario que el sensor 
pueda ser leído mediante un nodo sensor que pueda transmitir de forma inalámbrica al 
usuario las lecturas hechas por el sensor. El nodo sensor debe tener las siguientes 
características: identificación, comunicación, interacción y capacidad computacional. Estas 
características son importantes, debido a que los sistemas SHM se basan en sistemas para 
el internet de las cosas (ioT por sus siglas en inglés), que están compuestos por redes 
inalámbricas de sensores (WSN por sus siglas en inglés) formadas por nodos sensores que 
pueden ser controlados y monitoreados a través de internet [1], [7]. 

Entre los diversos tipos de sensores que existen se encuentran los sensores de microondas 
basados en resonadores. Esta clase de sensores son ampliamente usados por su precisión 
[8]. En la literatura, se encuentran diversos diseños de sensores de microondas basados 
en resonadores que están enfocados en diferentes aplicaciones, tales como medición de 
permitividad relativa en materiales solidos [9] y líquidos [10], medición no invasiva de 
glucosa [11], medición de desplazamiento [12]-[24], entre otras. Con respecto a la medición 
del ancho de grietas en sistemas SHM, se han diseñado sensores de desplazamiento 
basados en sensores de microondas que pueden ser utilizados como fisurómetros. Estos 
sensores son una interesante opción para la medición del ancho de grietas debido a que 
son capaces de alcanzar una alta sensibilidad y linealidad, y pueden ser diseñados con 
pequeñas dimensiones. Sin embargo, en la actualidad aún se requiere trabajar en el diseño 
de sensores de microondas que cuenten una sensibilidad y linealidad adecuadas para la 



 
 

2 
 

medición optima del ancho de grietas. Por otro lado, la mayoría de los sensores de 
microondas presentes en la literatura son leídos con analizados de redes vectorial (VNA por 
sus siglas en inglés) de laboratorio, lo cual limita su uso en aplicaciones reales.  

1.3. Antecedentes y estado del arte  

1.3.1. Antecedentes y estado del arte de sensores de desplazamiento basados en 
resonadores de microondas. 

En [12] se propone un sensor de desplazamiento compuesto por una antena F invertida 
alimentada capacitivamente (CFIFA por sus siglas en inglés) diseñada en tecnología 
microstrip con un parche en forma de “L” y un parche rectangular. Al desplazar el parche 
rectangular sobre el parche en forma de “L”, la frecuencia de resonancia de la CFIFA 
cambia, de tal forma que puede establecerse una relación entre el desplazamiento del 
parche rectangular y la frecuencia de resonancia de la CFIFA. 

En [13] se propone el diseño de un sensor de desplazamiento basado en una guía de onda 
integrada en sustrato corrugado (CSIW por sus siglas en inglés). El sensor se compone por 
una cavidad resonante CSIW y una placa metálica. Tres de las paredes de la cavidad son 
fabricadas con vías hole y la cuarta pared es fabricada con stubs de un cuarto de longitud 
de onda. El funcionamiento del sensor consiste en colocar la placa metálica sobre los stubs 
de la cavidad y desplazarla sobre ellos, esta acción provoca que la frecuencia de resonancia 
de la cavidad cambie en función del desplazamiento de la placa metálica.  

En [14] los autores reportan un sensor de desplazamiento basado en un resonador 
dieléctrico (DR por sus siglas en inglés). El sensor está formado por un dieléctrico cilíndrico 
colocado sobre una línea de alimentación microstrip. El principio de funcionamiento del 
sensor consiste en desplazar el dieléctrico a lo largo de la línea de alimentación, esta acción 
modifica la frecuencia de resonancia del DR en función del desplazamiento del dieléctrico.  

En [15] se presenta un sensor de desplazamiento basado en resonadores de anillo dividido 
acoplados (SRRs por sus siglas en inglés). El sensor se compone por una estructura de 
alimentación y una estructura de sensado. La estructura de alimentación es diseñada con 
un loop rectangular mientras que, la estructura de sensado se compone por SRRs 
acoplados de doble capa. El principio de funcionamiento del sensor indica que al desplazar 
un resonador (resonador móvil) sobre el otro, la frecuencia de resonancia de la estructura 
de sensado cambiara. Este efecto permite relacionar la frecuencia de resonancia de la 
estructura de sensado con el desplazamiento del resonador móvil.  

En [16] se propone un sensor de desplazamiento basado en un resonador de impedancia 
escalonada (SIR por sus siglas en inglés). El sensor cuenta con un resonador SIR, fabricado 
en una guía de onda coplanar y terminado con un resonador RLC, y un dieléctrico móvil. El 
principio de funcionamiento del sensor consiste en desplazar un dieléctrico móvil sobre el 
parche capacitivo del resonador que fue diseñado para actuar como la parte capacitiva del 
resonador RLC. Esta acción provoca que la frecuencia de resonancia del resonador cambie 
en función del desplazamiento del dieléctrico.   

En [17] los autores proponen el diseño de un sensor de desplazamiento basado en una 
antena de parche rectangular. El sensor está formado por una antena de parche rectangular 
y una línea microstrip. En este caso, la línea microstrip es colocada sobre la línea de 
alimentación de la antena para formar un capacitor de placas paralelas. Este capacitor 
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actúa como una impedancia cargada en la antena, que puede ser modificada desplazando 
la línea microstrip a lo largo de la línea de alimentación de la antena. El cambio en la 
impedancia cambia la frecuencia de resonancia de la antena, lo que permite relacionar la 
frecuencia de resonancia de la antena con el desplazamiento de la línea microstrip.  

1.3.2. Antecedentes y estado del arte de nodos sensores diseñados para medir sensores 
de microondas. 

En [25] se propone un nodo sensor diseñado para medir el coeficiente de reflexión de un 
sensor de microondas de un puerto utilizado para medir la humedad de piezas de carne. El 
nodo sensor es implementado con un VNA de laboratorio equipado con un módulo 
bluetooth. El módulo le permite al nodo sensor conectarse a una WSN basada en tecnología 
bluetooth. A su vez, la WSN está conectada a internet, de forma que puede ser controlada 
a través de la red. No obstante, el nodo sensor propuesto cuenta con importantes 
desventajas como son: el alto costo y las excesivas dimensiones del VNA. Por un lado, el 
costo del VNA es un problema porque de acuerdo con la propuesta de los autores es 
necesario ocupar un VNA por cada sensor de microondas que se desee conectar a la WSN. 
Por otro lado, la dimensiones del VNA también representan un problema debido a que en 
WSN reales los dispositivos utilizados deben tener pequeñas dimensiones porque los 
sensores necesitan ser instalados en zonas con dimensiones reducidas.   

1.4. Objetivo general y objetivos específicos  

1.4.1. Objetivo general  

Diseño e implementación de sensores de microondas y nodos sensores aplicados en la 
medición del ancho de grietas para sistemas SHM. 

1.4.2. Objetivos específicos  

 Diseño y fabricación de sensores de desplazamiento basados en resonadores de 
microondas de un puerto que operen en banda S, tengan pequeñas dimensiones y 
que permitan la medición del ancho de grietas con una alta sensibilidad y linealidad. 

 Diseño e implementación de circuito reflectómetro que permita la lectura del 
coeficiente de reflexión de sensores de microondas de un puerto en banda S. 

 Diseño e implementación de nodos sensores equipados con un circuito 
reflectómetro para la medición de sensores de microondas de un puerto en banda 
S que puedan ser conectados a WSN basadas en tecnología ZigBee y WiFi. 
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Capítulo 2: Marco teórico  

2.1. Sensores de microondas 

Un sensor de microondas es un sensor que puede medir propiedades de materiales 
mediante la interacción de microondas con la materia. Al analizarse esta interacción es 
posible obtener información de los materiales como la forma del material, la densidad, el 
contenido de humedad, la temperatura, entre otras. Los sensores de microondas ofrecen 
ventajas sobre varios de los sensores comúnmente usados en la actualidad como alta 
sensibilidad y linealidad, lectura más rápida, mayor precisión, medición no destructiva, 
facilidad de fabricación, mayor tolerancia a las condiciones del medio. Normalmente, los 
sensores de microondas se dividen en dos clases, resonantes y no resonantes. En 
comparación con los no resonantes, los resonantes tienen una sensibilidad más alta, un 
procesamiento de señal más simple y un costo más bajo [26].   

 

Fig. 1. (a) Resonador LC de elementos concentrados [28], (b) resonador de anillo diseñado en tecnología 
planar [29] y (c) resonador 3D tipo cavidad resonante [30]. 

2.1.1. Resonadores de microondas 

Los sensores de microondas resonantes son diseñados a partir de resonadores de 
microondas. En electrónica un resonador es un elemento capaz de almacenar energía 
eléctrica y energía magnética. Un ejemplo clásico es un resonador 𝐿𝐶, donde la energía 
magnética es almacenada en el inductor 𝐿 y la energía eléctrica es almacenada en el 
capacitor 𝐶. La frecuencia de resonancia del resonador es la frecuencia en la que la energía 
eléctrica almacenada es igual a la energía magnética almacenada. En frecuencias de 
microondas los resonadores pueden tener diferentes formas y configuraciones, que afectan 
la distribución de los campos y el almacenamiento de la energía eléctrica y magnética. Por 
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lo que, cada resonador tiene una frecuencia de resonancia determinada por sus 
características físicas y sus dimensiones [27].  

2.1.1.1. Tipos de resonadores  

Las principales consideraciones de diseño de un resonador de microondas son las 
dimensiones del resonador, el factor de calidad (Q) descargado, el comportamiento de los 
espurios y la capacidad de manejo de potencia. El Q descargado representa las inevitables 
perdidas en el resonador, por lo que, las perdidas altas generan un Q bajo. Para el análisis 
del comportamiento de los espurios, se debe de tener en cuenta que al contrario de un 
resonador 𝐿𝐶 convencional que solo tiene una sola frecuencia de resonancia, los 
resonadores de microondas cuentan con un número infinito de frecuencias de resonancia 
llamadas modos de resonancia, que generan espurios en la respuesta del resonador. Esto 
se debe a que los resonadores de microondas actúan de manera similar a una cuerda con 
una onda viajera. Donde, al igual que en la cuerda, la onda viaja y se reflejara en un 
extremo, de forma que la interacción entre la onda viajera y la onda reflejada genera ondas 
estacionarias cuando la onda viajera cuenta con frecuencias particulares. Estas frecuencias 
están relacionadas con la longitud de la cuerda y las condiciones de sus extremos. Por otro 
lado, la capacidad de manejo de potencia se refiere a la capacidad de resonador de trabajar 
con ondas de alta potencia [27].  

Los resonadores de microondas se puede agrupar en tres categorías que son: resonadores 
𝐿𝐶 de elementos concentrados, resonadores planares y resonadores tridimensionales (3D) 
de tipo cavidad. En la Fig. 1 se puede observar algunos ejemplos de cada categoría. Sin 
embargo, en este trabajo de tesis únicamente se utilizan resonadores planares. 

 

 

Fig. 2. Ejemplos de resonadores planares más utilizados.  

2.1.1.1.1.  Resonadores planares  

Los resonadores planares pueden tomar forma de una línea de transmisión terminada en 
circuito abierto o en corto circuito, un anillo, un rectángulo, un círculo, etc. En la Fig. 2 se 
presentan algunos ejemplos de resonadores planares. Cualquiera de estas estructuras 
funciona como un resonador que cuenta con una frecuencia de resonancia determinada por 
sus dimensiones, la constante dieléctrica y la altura del sustrato donde es fabricado [27]. 
Por lo que, existen diferentes tipos de tecnologías planares para la fabricación resonadores. 
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Dentro de las tecnologías más utilizadas se encuentran la tecnología coplanar, slotline 
finline, twinstrip, stripline y microstrip [31]. No obstante, en este trabajo de tesis solo se usa 
la tecnología microstrip para la fabricación de resonadores planares.   

2.1.1.1.1.1. Tecnología microstrip 
La línea microstrip es uno de los tipos de línea de transmisión planar más populares debido 
a que puede ser fabricada con fotolitografía estándar y es fácil de miniaturizar e integrar 
tanto en dispositivos pasivos como activos. Como se puede observar en la Fig. 3. (a), la 
geometría de una línea microstrip se basa en un conductor de ancho 𝑊 impreso en un 
sustrato dieléctrico (strip), de espesor (𝑑) y permitividad relativa (𝜀௥ = 𝜖௥), conectado a un 
plano de tierra [32]. 

 

 

Fig. 3. (a) Geometría de línea microstrip [32], (b) líneas de campo eléctrico y magnético generadas en línea 
microstrip [32] y (c) geometría equivalente de línea microstrip, donde la línea se encuentra dentro de un medio 

homogéneo de permitividad efectiva (𝜖௘) [32]. 

En la Fig. 3. (b) se muestran las líneas de campo presentes en una línea microstrip. Como 
se puede observar, una parte de las líneas de campo se encuentran en la región del 
dieléctrico entre la strip y el plano de tierra, y otra parte se encuentran en la región de aire 
que se encuentra encima del sustrato. Debido a esto, solamente en el caso cuando 𝑑 ≪ 𝜆௚, 

donde 𝜆௚ es la longitud de onda guiada dentro de la microstrip, se puede estimar que la 
velocidad de fase (𝑣௣) de la línea microstrip está dada por (1), donde 𝑐 es la velocidad de 
la luz en el vacío y 𝜀௘ es la permitividad efectiva de la línea (𝜀௘ = 𝜖௘). La permitividad efectiva 
es una constante que permite compensar el cambio de medio que sufren las líneas de 
campo en la línea microstrip. La permitividad efectiva puede ser interpretada como la 
constante dieléctrica de un medio homogéneo que remplaza al aire y a las regiones de 
dieléctrico de una microstrip, tal como se muestra en la Fig. 3. (c). Por lo que, satisface la 
relación 1 < 𝜀௘ < 𝜀௥ y es calculada a partir de (2). Considerando esta constante es posible 
calcular la impedancia característica de la línea (𝑍଴) mediante (3) [32].  

𝑣௣ =
௖

ඥఌ೐
.     (1)    
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𝜀௘ =
ఌೝାଵ

ଶ
+

ఌೝିଵ

ଶ

ଵ

ටଵାଵଶቀ
೏

ೈ
ቁ

.    (2) 

 

𝑍଴ = ൞

଺଴

ඥఌ೐
ln ቀ

଼ௗ

ௐ
+

ௐ

ସௗ
ቁ para 

ௐ

ௗ
≤ 1

ଵଶ଴

ඥఌ೐ቂ
ೈ

೏
ାଵ.ଷଽଷା଴.଺଺଻ ୪୬ቀ

ೈ

೏
ାଵ.ସସସቁቃ

para 
ௐ

ௗ
> 1 

.   (3) 

 

2.1.1.1.1.2. Antena de parche rectangular  
Las antenas de parche o antenas microstrip son antenas que pueden ser fabricada con 
tecnología microstrip. En la Fig. 4. (a) se presenta la estructura base de una antena de 
parche. Como se puede observar en la figura, el componente fundamental de la antena es 
el parche que se encuentra impreso en la parte superior del sustrato de la microstrip y que 
actúa como elemento radiante. El parche puede tener forma cuadrada, circular, elíptica, 
triangular, rectangular, entre otras. La antena de parche rectangular es una de las antenas 
de parche más usadas, debido a que es fácil de diseñar y cuenta con atractivas 
características de radiación. Como se puede observar en la Fig. 4. (a), el parche de la 
antena es de dimensiones finitas 𝐿 y 𝑊 que pueden ser calculadas mediante (4) y (5), donde 
𝑓௥௔ es la frecuencia de resonancia de la antena. Las ecuaciones (4) y (5) son válidas cuando 
se desprecian los efectos de borde, esto se puede hacer cuando 𝑊 ℎ⁄ ≫ 1 y 𝐿 ℎ⁄ ≫ 1, donde 
ℎ = 𝑑 [33].   

𝑊 =
௖

ଶ௙ೝೌ
ට

ଶ

ఌೝାଵ
.    (4) 

 

𝐿 =
௖

ଶ௙ೝೌඥఌ೐
.     (5) 

2.1.1.1.1.3. Transformador de lambda cuartos  
Otro elemento importante de las antenas de parche es la alimentación. Existen varios 
métodos para alimentar una antena de parche entre los cuales se encuentran la 
alimentación acoplada por proximidad, la alimentación acoplada por apertura, la 
alimentación por sonda, la alimentación por línea microstrip, entre otras. La alimentación 
por línea microstrip es el método de alimentación más común, dado que es fácil de modelar, 
acoplar y fabricar [33]. Dentro de los diferentes diseños de líneas microstrip que son 
utilizadas para alimentar una antena de parche se encuentra el Transformador de lambda 
cuartos [34]. Como se puede observar en la Fig. 4. (b), el transformador consiste de una 
línea de longitud 𝐿௤, que puede ser calculada con (6), conectada entre la antena y la línea 
de alimentación. La finalidad de la línea de lambda cuartos es lograr acoplar la antena con 
la línea de alimentación. El principio de funcionamiento del transformador considera que su 
impedancia (𝑍௤) es dada por (7), donde 𝑍௜௡ es la impedancia de la línea de alimentación y 
𝑍௔ es la impedancia de la antena. La impedancia 𝑍௔ puede obtenerse mediante (8) y la 
impedancia 𝑍௜௡, por lo general, es igual a 50 ohms. Una vez obtenido el valor de 𝑍௤, el 

siguiente paso consiste en calcular 𝑊௤ y 𝑊௜௡ con (3) [35]-[36].  
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      𝐿௤ =
௖

ସ௙ೝඥఌ೐
.     (6) 

 

𝑍௤ = ඥ𝑍௜௡𝑍௔.     (7) 

 

 𝑍௔ =
ଽ଴ఌೝ

మ

ఌೝିଵ
ቀ

௅

ௐ
ቁ

ଶ
.    (8) 

 

 

Fig. 4. (a) Estructura de una antena de parche rectangular diseñada en tecnología microstrip [33] y (b) antena 
de parche rectangular alimentada directamente con línea microstrip diseñada como transformador de lambda 

cuartos. 

2.1.1.1.1.4. Resonador de lambda cuartos 
En la Fig. 5. (a) se muestra el circuito de elementos distribuidos de un resonador de lambda 
cuartos. Como se puede ver en la figura, el resonador está conformado por una línea de 
transmisión cortocircuitada en uno de sus extremos. En la figura, ℓ௤௥ es la longitud de la 
línea de transmisión dada por (9), donde 𝑓௥ es la frecuencia de resonancia del resonador. 
Mientras que, 𝑍௤௥ es la impedancia característica de la línea, 𝑍௅ es la impedancia cargada 
a la línea, 𝑍௜௡ es la impedancia obtenida en la entrada de la línea, 𝑌௜௡ es la admitancia 
obtenida en la entrada de la línea y 𝛽௤௥ es la constante de fase de la línea. En la Fig. 5. (b) 
es mostrado un resonador de lambda cuartos diseñado en tecnología microstrip, donde el 
cortocircuito es implementado a través de un vía hole que conecta el plano de tierra con el 
parche de la línea.    

Para el análisis del resonador es necesario obtener la expresión que define a 𝑌௜௡, la cual 
puede ser deducida a través de la ecuación de la impedancia de la línea de transmisión 
(10) cuando se considera una línea sin perdidas, donde la longitud eléctrica de la línea es 
𝜃௤௥ = 𝛽௤௥ℓ௤௥ [32]. Tomando en cuenta que, en este resonador, 𝜃௤௥ = 𝜋 2⁄ = 90°, y 𝑌௜௡ =

1 𝑍௜௡⁄ , entonces 𝑌௜௡ es dada por (11). Por lo tanto, si 𝑍௅ = 0, entonces 𝑌௜௡ = 0, lo que indica 
que existe un circuito abierto en uno de los extremos de la línea. Analizando este resultado, 
puede ser dicho que el resonador de lambda cuartos funciona como un resonador acústico 
de lambda cuartos, donde el cortocircuito actúa como el extremo cerrado y el circuito abierto 
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actúa como un extremo abierto. Por lo que, dentro de la línea se generan ondas 
estacionarias que obedecen a (12), donde 𝑓௥௡ son las frecuencias de resonancia que 
soporta el resonador, siendo 𝑓௥ଵ la frecuencia fundamental y 𝑓௥ଷ,௥ହ,…,௥ஶ los harmónicos [37].    

ℓ௤௥ =
௖

ସ௙ೝඥఌ೐
.                         (9) 

 

𝑍௜௡ = 𝑍௤௥
௓ಽା௝௓೜ೝ ୲ୟ୬൫ఏ೜ೝ൯

௓೜ೝା௝௓ಽ ୲ୟ୬൫ఏ೜ೝ൯
.             (10) 

 

𝑌௜௡ =
௓ಽ

௓೜ೝ
మ .              (11) 

   

𝑓௥௡ =
௡௖

ସℓ೜ೝඥఌ೐
      con    𝑛 = 1, 3, 5, … , ∞ .                       (12)       

 

Fig.5. Circuito de elementos distribuidos de un resonador de lambda cuartos (a) y (b) resonador de lambda 
cuartos diseñado en tecnología microstrip. 

2.1.1.1.1.5. Resonador de impedancia escalonada (SIR por sus siglas en inglés) de 
lambda medios 

2.1.1.1.1.5.1. SIR la lambda medios de dos secciones 
Los resonadores de impedancia escalonada (SIR por sus siglas en inglés) se componen 
por dos o más líneas de transmisión de diferente impedancia característica [38]. En la Fig. 
6 (a) se presenta la estructura básica de un SIR de lambda medios de dos secciones 
formado por la línea 1 (línea azul) y la línea 2 (línea roja), donde uno de los extremos de la 
línea 1 se encuentra cargado con un plano de circuito abierto. La impedancia característica 
y la longitud eléctricas de cada línea se representan por 𝑍ଵ y 𝑍ଶ, y 𝜃ଵ y 𝜃ଶ, respectivamente.   

El análisis del resonador se realiza de manera similar al análisis del resonador de lambda 
cuartos. Por ello, como primer paso es necesario deducir una expresión que defina a 𝑌௜௡. Si 
se desprecian los efectos de la unión de las líneas de transmisión y se considera que la 
impedancia de entrada de la línea 1 actúa como la impedancia de carga de la línea 2, 
entonces puede ser usada (10) para obtener (13) [39]. Al evaluar (13) cuando 𝑌௜௡ = 0 se 
obtiene (14), donde 𝜃்஺ es lo longitud eléctrica total del SIR y 𝑅𝑧 es la relación de 
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impedancia característica definida como 𝑅𝑧 = 𝑍ଶ 𝑍ଵ⁄ . Después de analizar la ecuación (14) 
es claro que el SIR de lambda medios de dos secciones puede ser diseñado con diferentes 
valores de 𝜃்஺ a diferencia de un resonador de lambda medios común que debe tener una 
𝜃்஺ = 180° para entrar en resonancia. Además, si 𝑅𝑧 < 1, pueden obtenerse SIRs con 
𝜃்஺ < 180°. Por otro lado, si el SIR se diseña en tecnología microstrip, 𝜃ଵ, 𝜃ଶ y 𝑅𝑧 pueden 
manipularse mediante las dimensiones físicas de las líneas de transmisión ℓଵ, ℓଶ, 𝑊ଵ y 𝑊ଶ. 
Debido a que, 𝜃ଵ,ଶ = 𝛽ଵ,ଶℓଵ,ଶ con 𝛽ଵ,ଶ = 2𝜋𝑓௥ඥ𝜀௘ଵ,ଶ 𝑐⁄ , donde 𝜀௘ଵ y 𝜀௘ଶ están en función de 

𝑊ଵ y 𝑊ଶ, como lo indica (2), y 𝑅𝑧 dependen de 𝑊ଵ y 𝑊ଶ, como lo establece (3).   

𝑌௜௡ =
௝

௓మ

௓మ ୲ୟ୬ ఏభା௓భ ୲ୟ୬ ఏమ

௓భି௓మ ୲ୟ୬ ఏమ ୲ୟ୬ ఏభ
.             (13) 

 

𝜃்஺ = 𝜃ଶ + 𝜃ଵ = 𝜃ଶ + tanିଵ ቀ−
୲ୟ୬ మ

ோ௭
ቁ .            (14) 

 

 

Fig. 6. (a) Estructura de SIR de lambda medios de dos secciones y (b) estructura de SIR de lambda medios de 
tres secciones.   

2.1.1.1.1.5.2. SIR de lambda medios de tres secciones    
En la Fig. 6 (b) se muestra la estructura básica de un SIR de lambda medios de tres 
secciones. Como se puede ver en la figura, el SIR se compone por tres líneas de 
transmisión, línea 1 (línea azul), línea 2 (línea roja) y línea 3 (línea verde), donde un extremo 
de la línea 1 se encuentra cargado con un plano de circuito abierto. Para inicial el análisis 
de este SIR se debe considerar que la impedancia de entrada de la línea 1 es la impedancia 
de carga de la línea 2 y que la impedancia de entrada de la línea 2 es la impedancia de 
carga de la línea 3. Tomando esto en cuenta, pueden ser utilizadas (10) y (13) para obtener 
(15) que expresa a 𝑌௜௡ cuando 𝑍ଵ = 𝑍ଷ. Al evaluar (15), cuando 𝑌௜௡ = 0, se consigue (16), 
que es igual a (14) cuando 𝜃ଵ = 0. 

𝑌௜௡ =
𝑎

𝑏
 . 

donde  

 𝑎 =  𝑍ଶ𝑍ଵ + 𝑍ଵ
ଶ cot 𝜃ଵ tan 𝜃ଶ + 𝑍ଶ𝑍ଵ cot 𝜃ଵ tan 𝜃ଷ − Zଵ

ଶtan 𝜃ଶ tan 𝜃ଷ  

               𝑏 = −𝑗𝑍ଵ
ଶ𝑍ଶ cot 𝜃ଵ + 𝑗𝑍ଶ

ଶ𝑍ଵ tan 𝜃ଶ + 𝑗𝑍ଶ𝑍ଵ
ଶ tan 𝜃ଷ + 𝑗𝑍ଵ

ଷ cot 𝜃ଵ tan 𝜃ଶ tan 𝜃ଷ          (15) 

             

𝜃்஺ = tanିଵ ቂ−
ோ௭ ୲ୟ୬ ఏభା୲ୟ୬ ఏమ

ோ௭ାோ௭మ ୲ୟ୬ ఏభ ୲ୟ మ
ቃ + 𝜃ଶ + 𝜃ଵ.            (16) 
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2.1.1.1.1.6. Línea de alimentación tipo tapered line 
Al igual que una antena de parche, los resonadores diseñados en tecnología microstrip 
también pueden alimentarse mediante una línea microstrip. Dentro de los diferentes tipos 
de alimentación por línea microstrip, las más comunes son la alimentación directa, que 
puede ser realizada a través de un transformador de lambda cuartos, y la alimentación por 
acoplamiento con gap [34]. Como se puede ver en la Fig. 7 (a), la alimentación por 
acoplamiento con gap consiste de una línea microstrip aislada del resonador mediante un 
gap. El gap puede ser modelado como un capacitor que se encuentra entre la línea de 
alimentación y el resonador, tal como se muestra en la Fig. 7 (b). Esta equivalencia permite 
decir que existe un acoplamiento eléctrico entre la línea de alimentación y el resonador. 
Donde, la fuerza del acoplamiento es directamente proporcional a la capacitancia del 
capacitor [40]. Por lo tanto, si el capacitor se considera como un capacitor de placas 
paralelas, entonces la capacitancia (𝐶௫) está dada por (17), donde 𝜀ௗ es permitividad relativa 
del dieléctrico que se encuentra entre las placas, 𝐴஼ es el área entre la línea de alimentación 
y el resonador, y 𝑑௚ es la distancia de separación entre la línea de alimentación y el 
resonador. 

 

Fig. 7. (a) Alimentación por acoplamiento con gap utilizando línea microstrip, (b) representación de 
acoplamiento con gap entre línea de alimentación y resonador, (c) ejemplos de líneas de alimentación 

diseñadas para cubrir más área del resonador y (d) diseños de líneas de alimentación basados en líneas 
linearly tapered y exponentially tapered [41].  

Tomando en cuenta (17), puede decirse que la fuerza del acoplamiento aumenta si se 
disminuye el valor de 𝑑௚ o se aumenta el valor de 𝐴஼, lo cual se logra al hacer que la línea 

de alimentación cubra más área del resonador, tal como se muestra en Fig. 7 (c). Sin 
embargo, en [41]-[42] se proponen diseños de líneas de alimentación que generan un 
acoplamiento mixto (acoplamiento eléctrico y magnético) con el resonador. Como se 
muestran en la Fig. 7 (d), las líneas propuestas cuentan con diseños de linearly tapered y 
exponentially tapered. Este tipo de líneas añaden variables al diseño, como el largo y ancho 
de la línea, que permiten conseguir acoplamientos más fuertes que los obtenidos con líneas 
que solo generan un acoplamiento eléctrico.  
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𝐶௫ =
ఌ೏஺೎

ௗ೒
            (17) 

2.2.  Red inalámbrica de sensores 

Una red inalámbrica de sensores (WSN por sus siglas en inglés) se define como un conjunto 
de nodos sensores que se comunican entre ellos usando señales de radio [43]. Las WSN 
son actualmente una tendencia tecnología en crecimiento, debido a que tiene un bajo costo 
de instalación, una alta capacidad de movilidad y no requieren cableado. Por lo que, ofrecen 
atractivas ventajas en áreas como la agricultura, la industria, la milicia, el cuidado de la 
salud, el medio ambiente, entre otras [44].  

2.2.1. Nodo sensor  

Un nodo sensor es un dispositivo inteligente que es capaz de entender, analizar y transmitir 
datos de un punto a otro. El nodo sensor cuenta con una unidad de potencia, una unidad 
de procesamiento, un transceptor y una unidad de sensado [43].  

2.2.1.1. Unidad de potencia  

La unidad de potencia es la encargada de energizar al nodo sensor. Comúnmente, esta 
unidad es implementada con una batería [43].  

2.2.1.2. Unidad de procesamiento  

La unidad de procesamiento es un microcontrolador programado para controlar las 
operaciones realizadas por todo el nodo sensor [43].    

2.2.1.3. Transceptor  

El transceptor es un dispositivo que se encarga de la comunicación del nodo sensor con el 
resto de la WSN, dado que puede realizar tanto la función de transmisor como la de receptor 
[43]. El dispositivo transceptor es el encargado de hacer compatible el nodo sensor con la 
WSN ya que el transceptor debe de contar con la misma tecnología con la que se comunica 
la WSN. Las WSN pueden ser clasificadas en función de su tecnología de comunicación 
como redes de corto alcance, largo alcance e hibridas. Las WSN de corto alcance son 
usualmente implementadas a través de diferentes protocolos de comunicación como 
Bluetooth LE, RFID, WLAN, Z-Wave, Thread, ZigBee, WiFi, etc [43], [45].  

2.2.1.3.1. ZigBee 

Las WSN de corto alcance basadas en ZigBee son ampliamente usadas porque cuentan 
con una máxima tasa de transferencia de datos de 151 Kbps, pueden alcanzar un rango de 
hasta 100 m de distancia, pueden trabajar hasta con 64000 nodos sensores y soportan 
topologías mesh, ad hoc y estrella. Como se muestra en la Fig. 8 (a), las WSN basadas en 
ZigBee se componen por un cliente, un dispositivo coordinator y un dispositivo end device. 
El cliente ofrece al usuario una interfaz para el control de la WSN, el coordinator es el 
responsable de comunicar las órdenes del cliente al resto de la red y recolectar los datos 
enviados por el end device, y el end device es el dispositivo que actúa como transceptor 
del nodo sensor [45]-[46]. La comunicación entre el cliente y el coordinator se realiza de 
manera cableada, y la comunicación del entre el coordinator y el end device se hace de 
manera inalámbrica. 
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2.2.1.3.2. WiFi  

Las WSN de corto alcance basadas en WiFi cuentan con diversas ventajas, dado que 
ofrecen una máxima tasa de transferencia de datos de 150 Mbps, pueden transferir datos 
de manera eficiente a través de muros, pueden alcanzar un rango de 100 m bajo techo con 
obstáculos, son de bajo costo y son fáciles de instalar y operar [47]. Una forma sencilla de 
implementar una WSN basada en WiFi es utilizar las tarjetas de desarrollos ESP32. Estas 
tarjetas son de bajo costo, fáciles de programar, incluyen un transceptor WiFi y cuentan con 
su propio protocolo de comunicación llamado ESP-NOW que trabaja en base a WiFi [48].  

En la Fig. 8 (b) se presenta el diagrama de una WSN que trabaja con ESP-NOW bajo una 
topología estrella. La WSN consiste de una PC, un dispositivo Master y un dispositivo Slave. 
La PC permite al usuario controlar la red mediante una interfaz, el master se encarga de 
transmitir las órdenes del usuario a toda la red y recibir los datos enviados por los nodos 
sensores. El nodo sensor transmite los datos medidos por su sensor mediante el 
transceptor WiFi de una ESP32 configurada como dispositivo Slave, que puede actuar 
como unidad de procesamiento o solo como modulo transceptor [48]. La comunicación 
entre la PC y el master se realiza de manera cableada y la comunicación entre el dispositivo 
master y el slave (nodo sensor) se realiza de manera inalámbrica.    

 

Fig. 8. (a) Diagrama de una WSN basada en tecnología ZigBee con topología de estrella y (b) diagrama de 
una WSN basada en tecnología WiFi trabajando con protocolo ESP-NOW bajo una topología de estrella. 

2.2.1.4. Unidad de sensado  

La unidad de sensado es la que contiene el sensor y los dispositivos necesario para su 
lectura, como un convertidor analógico a digital (ADC por sus siglas en inglés), circuitos de 
acondicionamiento, etc [43]. Para la medición de sensores de microondas de un puerto 
puede incluir un circuito reflectómetro.  

2.2.1.4.1. Circuito reflectómetro 

En la Fig. 9 se presenta un circuito reflectómetro similar al presentado en [49]. El circuito 
está formado por un aislador, un mezclador y dos divisores de potencia Wilkinson, y es 
alimentado por una señal chirp.  

En la Fig. 9 se presenta un circuito reflectómetro similar al presentado en [49]. El circuito 
está formado por un aislador, un mezclador y dos divisores de potencia Wilkinson, y es 
alimentado por una señal chirp.  
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Fig. 9. Circuito de reflectómetro.  

2.2.1.4.1.1. Aislador  
Un aislador es un dispositivo de dos puertos que permite transmitir sin atenuación una señal 
de RF del puerto 1 al puerto 2 e impide la transmisión de una señal de RF del puerto 2 al 
puerto 1 absorbiendo completamente la potencia de la señal [50]. Un aislador es 
representado con el símbolo mostrado en la Fig. 10.   

 

Fig. 10. Símbolo de un aislador.  

2.2.1.4.1.2. Mezclador  
Como se puede ver en la Fig. 11, un mezclador es un dispositivo no lineal de tres puertos, 
el puerto de oscilador local (LO por sus siglas en inglés), el puerto de radio frecuencia (RF 
por sus siglas en inglés) y el puerto de frecuencia intermedia (IF por sus siglas en inglés). 
El mezclador realiza la multiplicación de dos señales en el dominio del tiempo, lo que se 
traduce como una suma y una resta en el dominio de la frecuencia. La operación en el 
dominio de la frecuencia es expresada en (18), donde 𝑓௜௡ଵ es la frecuencia de la señal en 
la entrada 1, 𝑓௜௡ଶ es la frecuencia de la señal en la entrada 2 y 𝑓௢௨௧ es la frecuencia de la 
señal de salida [51].  

 

Fig. 11. Representación simbólica de un mezclador.   

En un mezclador, el puerto LO solamente funciona como entrada, mientras que el puerto 
RF y el puerto IF pueden funcionar como entradas o salidas. Cuando se desea que 𝑓௜௡ଶ >

𝑓௢௨௧, el mezclador debe realizar una downconversion, donde el puerto de RF es la entrada 
2 y el puerto de IF es la salida. En este caso, la frecuencia de la señal en el puerto de IF 
(𝑓ூி) es dada por (19), donde 𝑓௅ை es la frecuencia de la señal en el puerto LO y 𝑓ோி es la 
frecuencia de la señal en el puerto de RF [51].  
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𝑓௢௨௧ = 𝑓௜௡ଵ ± 𝑓௜௡ଶ.            (18) 

 

𝑓ூி = |𝑓௅ை − 𝑓ோி|.            (19) 

2.2.1.4.1.3. Divisor de potencia Wilkinson 

 

Fig. 12. Símbolo de un divisor de potencia Wilkinson. 

El divisor de potencia Wilkinson es un dispositivo de tres puertos capaz de dividir la potencia 
incidente en su puerto 1 en dos señales de salida de igual potencia y fase, presentes en el 
puerto 2 y el puerto 3. Como se puede observar en la Fig. 12, en el divisor de potencia 
Wilkinson existe un resistor conectado entre el puerto 2 y 3, que impide acoplar los puertos, 
de forma que cualquier señal reflejada por alguno de estos dos puertos no pude afecta al 
otro puerto [50].    

2.2.1.4.1.4. Señal chirp  

 

Fig. 13. (a) Representación en el dominio del tiempo de una señal chirp modula con una señal diente de sierra 
con pendiente positiva y (b) representación frecuencia vs. tiempo de señal chirp. 

Una señal chirp es una señal sinusoidal de frecuencia modulada que puede ser modulada 
por diversas señales. Las señales chirp más conocidas son las moduladas por algún tipo 
de señal lineal. Las señales lineales comúnmente empleadas para la modulación de la chirp 
son la señal triangular, la señal diente de sierra con pendiente negativa y la señal diente de 
sierra con pendiente positiva. En la Fig. 13 (a) se presenta una señal chirp (𝑆(𝑡)) modulada 
por una señal diente de sierra con pendiente positiva en el dominio del tiempo y en la Fig. 
13 (b) se muestra la representación frecuencia vs. tiempo de la misma señal. Como se 
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puede observar en las figuras, la señal chirp se caracteriza por contar con una amplitud 𝐴 
y un periodo 𝑇. En este periodo, la señal cambia su frecuencia desde una frecuencia inicial 
(𝑓௅) hasta una frecuencia final (𝑓ு), de tal forma que la señal cuenta con un ancho de banda 
(𝐵), donde 𝐵 = 𝑓ு − 𝑓௅. La señal chirp puede ser expresada mediante (20), donde 𝑡 es el 
tiempo y 𝑘 = 𝐵 𝑇⁄  [52]-[53].   

𝑆(𝑡) = 𝐴 cos(2𝜋𝑓௅𝑡 + 𝜋𝑘𝑡ଶ).                        (20)  

2.2.1.4.1.5.  Principio de funcionamiento de circuito reflectómetro  
Como se muestra en la Fig. 9, el circuito reflectómetro cuenta con tres puertos, el puerto de 
RF, el puerto de sensado y el puerto de IF. El circuito es alimentado con una señal chirp 
𝑢௅ை(𝑡) que ingresa por el puerto de RF, esta señal es representada por (21). Una vez en el 
puerto de RF, la señal es guiada al divisor de potencia Div1, donde se generan dos señales 
con la misma potencia y fase. Una de estas señales es enviada al puerto de LO del 
mezclador del circuito mientras que la otra pasa por un aislador, entra al divisor de potencia 
Div2 por el puerto 2, y sale por el puerto 1. Luego, la señal es reflejada por el sensor 
conectado en el puerto de sensado del circuito y regresa al Div2 por el puerto 1. El Div2 
genera dos señales con igual potencia y fase en el puerto 2 y 3. La señal del puerto 3 
(𝑢ோி(𝑡)) es enviada al puerto RF del mezclador y la señal del puerto 2 es atenuada 
considerablemente por el aislador. La señal de 𝑢ோி(𝑡) es dada por (22), donde Γ es el 
coeficiente de reflexión generado en el puerto de entrada del sensor, 𝜙୻ es la fase de Γ y 𝜏 
es el retardo que existe entre 𝑢௅ை(𝑡) y 𝑢ோி(𝑡). Finalmente, si se tiene que 0 ≤ 𝑡 ≤ 𝑇 y 𝜏 ≪ 𝑇, 
entonces la señal en el puerto IF del mezclador (𝑢ூி(𝑡)) puede ser expresada por (23), 
donde 𝑓ூி = 𝑘𝜏. 

𝑢௅ை(𝑡) = 𝐴 cos ቂ2𝜋 ቀ𝑓௅𝑡 +
௞

ଶ
𝑡ଶቁቃ.             (21) 

 

𝑢ோி(𝑡) = |Γ(𝑡 − 𝜏)| ∙ 𝐴 cos ቄ2𝜋 ቂ𝑓௅(𝑡 − 𝜏) +
௞

ଶ
(𝑡 − 𝜏)ଶቃ + 𝜙୻(𝑡 − 𝜏)ቅ.           (22) 

 

     𝑢ூி(𝑡) = |Γ(𝑡)| ∙
஺మ

ଶ
Re൛𝑒௝{ଶగ[௙ಽఛା௙಺ಷ௧]ିథ౳(௧)}ൟ.            (23) 

2.2.1.4.1.6.  Coeficiente de reflexión  
En la Fig. 14 se muestra el circuito de elementos distribuidos que representa una línea de 
transmisión terminada con una carga 𝑍௅. Si esta línea de transmisión es alimentada con 
una onda viajera de voltaje. El voltaje en la línea (𝑉(𝑧)), representado en forma fasorial por 
(24), se compone por la suma de una onda incidente (𝑉଴

ା𝑒ି௝ఉ௭) y una onda reflejada 
(𝑉଴

ା𝑒ି௝ఉ௭), donde 𝑧 representa el punto a lo largo de la línea en el que se mide el voltaje. 
Esto se debe a que cuando la onda viajera incide sobre 𝑍௅ se genera una onda reflejada. 
Por lo que, la corriente en la línea (𝐼(𝑧)), representada por (25), también se compone de 
una onda incidente y una onda reflejada. Para definir una relación entre la onda incidente y 
la onda reflejada cuando 𝑧 = 0, se utiliza el coeficiente de reflexión (Γ), que puede ser 
calculado a partir de (26). Además, si se considera que ℓ = −𝑧, entonces se puede definir 
el coeficiente de reflexión para cualquier punto a lo largo de la línea de transmisión (Γ(ℓ)) 
mediante (27) [32], [54].  
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Fig. 14. Circuito de elementos distribuidos de una línea de transmisión terminada en una carga 𝑍௅. 

 

𝑉(𝑧) = 𝑉଴
ା𝑒ି௝ఉ௭ + 𝑉଴

ି𝑒௝ఉ௭.             (24)  

 

𝐼(𝑧) =
௏బ

శ

௓బ
𝑒ି௝ఉ௭ −

௏బ
ష

௓బ
𝑒௝ఉ௭.             (25) 

 

      Γ =
௏బ

ష

௏బ
శ =

௓ಽି௓బ

௓ಽା௓బ
.              (26) 

 

Γ(ℓ) =
௏బ

ష௘షೕഁℓ

௏బ
శ௘ೕഁℓ = Γ𝑒ିଶ௝ఉℓ.                        (27) 

 

2.2.1.4.1.7.  Calibración (Método SOL) 
Al analizar las ecuaciones (23) y (27), es claro que el recorrido de la onda incidente (señal 
de alimentación del reflectómetro), desde la entrada del reflectómetro hasta el mezclador, 
provoca errores que deben de ser eliminados para poder obtener el Γ generado en el puerto 
de entrada del sensor. Para resolver este problema es necesario realizar un proceso de 
calibración que permita calcular y eliminar los errores sistemáticos presentes en la señal 
obtenida a la salida del reflectómetro, de forma que pueda obtenerse el Γ. 

 

Fig. 15. Modelo de error de tres términos utilizado para representar el circuito reflectómetro.  

En la Fig. 15 se presenta el modelo de error de tres términos propuesto en [49] para la 
calibración del reflectómetro con un sensor conectado al puerto de sensado como un 
dispositivo bajo prueba (DUT por sus siglas en inglés). Este modelo de error representa al 
reflectómetro como una red de error, donde Γ୫ es el coeficiente de reflexión medido por el 
reflectómetro, Γ es el coeficiente de reflexión generado por el DUT, 𝑎଴ es la señal de 
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alimentación del reflectómetro, 𝑏଴ es la señal reflejada medida por el reflectómetro, 𝑎ଵ es la 
señal reflejada en el puerto de sensado, 𝑏ଵ es la señal incidida sobre el puerto de sensado, 
𝑒଴଴ es el error relacionado con la directividad, 𝑒ଵଵes el error relacionado con el acoplamiento 
del puerto y 𝑒ଵ଴𝑒଴ଵ es el error relacionado con el tracking [55]. Analizando el modelo pueden 
obtenerse (28) y (29), que al considerar Γ୫ = 𝑏଴ 𝑎଴⁄  y Γ = 𝑎ଵ 𝑏ଵ⁄ , permiten generar (30) y 
(31), donde 𝑎 = 𝑒଴ଵ𝑒ଵ଴ − 𝑒଴଴𝑒ଵଵ, 𝑏 = 𝑒଴଴ y 𝑐 = −𝑒ଵଵ.  

Para calcular los términos 𝑎, 𝑏 y 𝑐, se utiliza (30) para construir el sistema de ecuaciones 
representado en (32), donde Γଵ,ଶ,ଷ son coeficientes de reflexión de elementos bien 
conocidos, usualmente llamados estándares de calibración, y Γ୫ଵ,୫ଶ,୫ଷ son las mediciones 
de los estándares de calibración realizadas con el reflectómetro antes de la calibración. 
Para estas mediciones, se considera que Γ୫ = 𝒖𝑰𝑭(𝒕), con 𝒖𝑰𝑭(𝒕) dada en (34), donde ℋ 
es el operador de la transformada de Hilbert y 𝑤(𝑡) es una ventana Hamming [49]. El 
método de calibración SOL se basa en utilizar como estándares de calibración un corto 
circuito (short), un circuito abierto (open) y una carga (load) para resolver (32), y obtener 
los términos de error del reflectómetro. Se utilizan estos estándares porque un short tiene 
un Γ = −1, un open tiene un Γ = 1 y un load tiene un Γ = 0. Una vez obtenidos los términos 
de error es posible utilizar (31) para calcular el Γ.  

𝑏଴ = 𝑎ଵ𝑒଴ଵ𝑒ଵ଴ + 𝑎଴𝑒଴଴.            (28) 

 

    𝑏ଵ = 𝑎ଵ𝑒ଵଵ + 𝑎଴.                   (29) 

 

      Γ୫ =
௕ା௔୻

ଵା௖୻
.              (30) 

 

      Γ =
୻ౣି௕

௔ି௖୻ౣ
.              (31) 

 

൥

1 Γଵ ΓଵΓ୫ଵ

1 Γଶ ΓଶΓ୫ଶ

1 Γଷ ΓଷΓ୫ଷ

൩ ൥
𝑏
𝑎

−𝑐
൩ = ൥

Γ୫ଵ

Γ୫ଶ

Γ୫ଷ

൩.             (32) 

 

                 𝒖𝑰𝑭(𝒕) = 𝑢ூி(𝑡) + 𝑗ℋ{𝑢ூி(𝑡) ∙ 𝑤(𝑡)}.             (33) 
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Capítulo 3: Metodología  

De este trabajo de tesis se propusieron tres sensores de desplazamiento basados en 
resonadores de microondas para la medición del ancho de grietas y dos nodos sensores 
utilizados para medir de manera remota los sensores de desplazamiento mediante WSN de 
corto alcance. Por ello, en este capítulo se presentan las metodologías seguidas para el 
diseño y prueba de los sensores, y el diseño, implementación y prueba de los nodos sensor. 

3.1. Metodología propuesta para la implementación de un nodo sensor de 
microondas integrado en una red inalámbrica de sensores de corto alcance. 

La siguiente metodología presenta el proceso de diseño y prueba de un sensor de 
desplazamiento basado en una antena de parche rectangular propuesto para la medición 
del ancho de grietas en sistemas de SHM. Además, se presenta el proceso de diseño, 
implementación y prueba de un nodo sensor usado para la lectura de sensores de 
microondas de un puerto que puede ser conectado a una WSN basada en tecnología 
ZigBee.  

3.1.1. Metodología para el diseño y prueba de un sensor de desplazamiento basado en 
antena de parche rectangular 

En la Fig. 16 se presenta un diagrama de flujo que expone la metodología seguida para el 
diseño y la comprobación experimental de un sensor de desplazamiento basado en una 
antena de parche. Como primer paso, se diseñó una antena de parche rectangular en 
tecnología microstrip con una 𝑓௥ = 3.1 GHz, donde 𝑓௥ es la frecuencia de resonancia. Para 
el diseño de la antena se utilizaron las ecuaciones presentadas en la sección 2.1.1.1.1.2, 
considerando como sustrato material FR4, de 𝜀௥ = 4.4, tangente de perdidas (tan(𝛿)) de 
0.02 y ℎ = 1.6 mm, cubierto con cobre (Cu) de 1 Oz de espesor. Una vez diseñada la antena 
de parche, se realizó el diseño de su línea de alimentación mediante un transformador de 
lambda cuartos. Los cálculos para obtener las dimensiones del transformador se hicieron 
usando las ecuaciones de la sección 2.1.1.1.1.3.  

Después, se simuló la antena alimentada con el transformador de lambda cuartos en el 
simulador de onda completa HFSS. La simulación se hizo con el fin de poder obtener la 𝑓௥ 
de la antena. Por lo que, se midió el Γ de la antena en un rango de frecuencias de 2 GHz a 
4 GHz ya que la 𝑓௥ de la antena se considera como la frecuencia en la que |Γ| tiene un 
mínimo local. Teniendo la 𝑓௥ de la antena, se comparó con la 𝑓௥ de diseño, considerando 
que si la 𝑓௥ medida en simulación es diferente a la 𝑓௥ de diseño, se modificaría la longitud 
𝐿௔ de la antena, se volvería a medir la 𝑓௥  y se compararía nuevamente con la 𝑓௥ de diseño, 
este proceso se repetiría hasta que la 𝑓௥ medida se acercara lo mas posible a la 𝑓௥ de 
diseño. En la Fig. 17 (a) se muestra las dimensiones finales de la antena.  

Teniendo lista la antena de parche, se diseñó un parche móvil como el que se muestra en 
la Fig. 17 (a). Como se muestra en la Fig. 17 (b), el parche móvil se coloca sobre la antena. 
En esta posición el parche móvil actúa como una extensión del parche de la antena, lo que 
permite aumentar sintéticamente la longitud de la antena y disminuir la 𝑓௥. Por lo que, pudo 
formarse un sensor de desplazamiento con una 𝑓௥ dada por (34), donde 𝐿௣ es la longitud 
del parche móvil, ∆𝐿 es el desplazamiento medido por el sensor (ancho de la grieta) y 𝐿଴ es 
la longitud de la superficie de contacto entre la antena de parche y el parche móvil cuando 
∆𝐿 = 0. 
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𝑓௥ =
௖

ଶൣ௅ೌା௅೛ି(௅బି୼௅)൧ඥఌ೐
.             (34) 

 

Fig. 16. Diagrama de flujo que expone la metodología seguida para el diseño y prueba experimental del 
sensor basado en una antena de parche rectangular. 

Posteriormente, se realizó la simulación del sensor con el objetivo de analizar su respuesta 
cuando el parche móvil se desplazó en un rango de ∆𝐿 que fue de 0 mm a 5 mm en pasos 
de 1 mm y en cada caso de ∆𝐿 se calculó la 𝑓௥ del sensor a través del Γ. Al finalizar la 
simulación se analizó si el ancho de banda en el que se obtuvo el Γ del sensor era suficiente 
para obtener la 𝑓௥ en todos los casos de Δ𝐿. En caso de que el ancho de banda no fuera 
suficiente se repetiría nuevamente el proceso explicado hasta este punto disminuyendo la 
𝑓௥ de diseño. Este proceso se repetiría hasta que el ancho de banda de Γ fuera suficiente 
para obtener la 𝑓௥ del sensor en todos los casos de Δ𝐿.  

Después, se realizó la fabricación del sensor y se construyó el prototipo de grieta sintética 
presentado en la Fig. 17 (c). La antena de parche y el parche móvil del sensor se fabricaron 
con fotolitografía estándar. El prototipo de grieta consiste de una carcasa para el sensor, 
una pieza de azulejo y un micrómetro. Como se puede observar en la Fig. 17 (d), la carcasa 
del sensor, formada por una base para la antena y una estructura móvil que pegada al 
parche móvil, se diseñó para facilitar la instalación del sensor en una grieta real, aísla 
eléctricamente al sensor, permite una buena alineación entre la antena y el parche móvil, y 
establecer un 𝐿଴. En este caso, se diseñaron las piezas de la carcasa para establecer un 
𝐿଴ = 13 mm. Las piezas de la carcasa se fabricaron en material PLA con una impresora 3D 
Flashforge configurada con un patrón de relleno triangular y un factor de llenado de 10 %.  
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Como se puede ver en la Fig. 17 (c), la pieza de azulejo permite deslizar la estructura móvil 
mientras que, la base del sensor se encuentra en un sitio fijo, de esta forma pudo variarse 
el desplazamiento medido por el sensor. El micrómetro permite establecer el 
desplazamiento medido por el sensor debido a que limita el recorrido de la estructura móvil. 
Una vez fabricado el sensor y el prototipo de grieta sintética se midió el Γ del sensor en un 
ancho de banda que fue de 2 GHz a 4 GHz usando un VNA SPARQ 3002E, cuando se 
usaba la grieta sintética para variar Δ𝐿 en un rango de 0 mm a 5 mm con pasos de 0.5 mm. 
Por último, se calculó la 𝑓௥ del sensor para cada caso de Δ𝐿.   

 

Fig. 17. (a) Dimensiones del modelo del sensor, (b) corte longitudinal del sensor montado en una estructura 
agrietada, (c) sensor instalado en prototipo de grieta sintética con ayuda de carcasa y (d) modelo de carcasa 

de sensor.  

3.1.2. Metodología para diseño, implementación y prueba del nodo sensor basado en 
tecnología ZigBee para la medición de sensores de microondas 

En la Fig. 18 (a) se presenta la estructura del nodo sensor diseñado para hacer mediciones 
del sensor (sensor de grietas) presentado en la sección anterior sin utilizar un VNA. El nodo 
sensor también se diseñó para conectarse a una WSN basada en tecnología ZigBee con 
una topología de estrella, como la que muestra en Fig. 8 (a). El nodo sensor se compone 
por una unidad de potencia, una unidad de procesamiento, un transceptor y una unidad de 
sensado, como se menciona en la sección 2.2.1.  Para el diseño, implementación y prueba 
del nodo sensor se siguió la metodología presentada en el diagrama de flujo de la Fig. 19.   

En la primera etapa de la metodología se desarrolló el diseño, la implementación y la 
caracterización del circuito reflectómetro de la Fig. 9, circuito que es utilizado para realizar 
la lectura de sensores de microondas de un puerto. Para su diseño se consideró que el 
reflectómetro debería poder medir el coeficiente de reflexión de un DUT en banda S (2 GHz 
a 4 GHz) y generar señales de IF en el rango de Hz. Por lo que, como se ve en la Fig. 18 
(b), el circuito se implementó con dos divisores de potencia Wilkinson Mini-Circuits ZFSC-
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2-10G que trabaja de 2 GHz a 10 GHz, un aislador SFI 2040 que trabaja de 2 GHz a 4 GHz 
y un mezclador Mini-Circuits ZEM-4300 que trabaja en un rango de 300 MHz a 4.3 GHz y 
puede generar señales de IF de DC a 1 GHz. Los elementos fueron conectados entre sí 
mediante cables coaxiales con terminales SMA. El circuito se alimentó con una señal chirp, 
de 𝑓௅ = 2.3 GHz, 𝑓ு = 3.5 GHz, 𝑇 = 11 seg y una potencia de -1 dBm, que se ingresó por 
el puerto de RF. La señal chirp se generó con un generador de RF equipado con el 
sintetizador ADF4351. En la etapa de caracterización, se utilizó un osciloscopio para 
analizar la potencia y la frecuencia de la señal obtenida en el puerto de IF del circuito (𝑢ூி(𝑡)) 
cuando se conectaba un circuito abierto en el puerto de sensado. El circuito abierto permitió 
obtener una reflexión total de la señal enviada al puerto de sensado, de forma que se pudo 
obtener una señal con la mayor potencia posible en el puerto de IF. Al analizar la señal 
𝑢ூி(𝑡), obtenida en el osciloscopio, se pudo observar que la señal contaba con una amplitud 
de solo unos cuantos mV y una frecuencia de menos de 1 Hz.  

 

Fig. 18. (a) Estructura de nodo sensor y (b) circuito reflectómetro implementado. 

Considerando los parámetros de la señal 𝑢ூி(𝑡) obtenidos en el paso anterior, en el 
siguiente paso de la metodología se diseñó e implemento un circuito acondicionar para 
hacer de manera óptima la conversión de analógico a digital de la señal 𝑢ூி(𝑡) mediante un 
ADC. En este caso, se utilizó como ADC el ADC unipolar de una tarjeta Arduino UNO que 
cuenta con una resolución de 10 Bits, un rango de voltaje de 3.3 V y una frecuencia de 
muestreo máxima de 125 KHz. Por lo que, el objetivo del circuito acondicionar fue amplificar 
la señal 𝑢ூி(𝑡) y agregar DC offset, de forma que su amplitud pudiera cubrir todo el rango 
de voltaje del ADC y poder utilizar toda su resolución sin trozar la señal. Como base para el 
diseño del circuito acondicionador se utilizó un amplificador operacional LM324 configurado 
como sumador no inversor. En la configuración se agregaron dos trimpots, uno se utilizó 
para variar la ganancia del amplificador y el otro se utilizó para variar el voltaje de DC offset 
sumado a la señal de entrada del amplificador. Para la alimentación del circuito 
acondicionador se utilizó la fuente de 5 V externa.    

Posteriormente, se completó la implementación del nodo sensor y la WSN. Como se puede 
observar en la Fig. 20, dentro del nodo sensor, la unidad de potencia se implementó con 
algunas fuentes de 5 V. La unidad de procesamiento se implementó mediante el Arduino, 
mencionado anteriormente. El transceptor se implementó a través de una tarjeta XBee 
Shield equipada con un transceptor ZigBee configurado como end device. La unidad de 
sensado se implementó mediante el circuito reflectómetro, el circuito acondicionador y el 
ADC de Arduino. La unidad de procesamiento se conectó al transceptor mediante un 
adaptador TTL-USB y a la unidad de sensado a través del ADC. El adaptador TTL-USB 
permitió establecer una comunicación con protocolo RS-232. La unidad de potencia 
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alimento con sus fuentes de DC al generador de RF del reflectómetro, al Arduino y al circuito 
acondicionar.  

Mientras que, la WSN se implementó con una PC cliente y un transceptor ZigBee, 
configurado como dispositivo coordinator, donde la PC cliente se conectó al dispositivo 
coordinator mediante un adaptador TTL-USB. Finalmente, la comunicación entre la PC 
cliente y el nodo sensor se realizó de manera inalámbrica mediante el protocolo de 
comunicación de ZigBee. En este caso, los dispositivos ZigBee se configuraron en modo 
AT, el cual permite que los dispositivos intercambien caracteres entre ellos como se hace 
en una comunicación seria. 

 

Fig. 19. Diagrama de flujo que describe la metodología seguida para el diseño, implementación y prueba del 
nodo sensor.   

En el siguiente paso de la metodología se realizó el diseño de los procesos que ejecutaron 
el nodo sensor y la PC cliente. Los procesos se diseñaron con el fin de que el usuario, a 
través de la PC cliente, pudiera indicarle de manera remota al nodo sensor que deseaba 
hacer una medición del sensor de grietas y que el nodo sensor pudiera enviar las muestras 
de 𝑢ூி(𝑡) para que la PC cliente pudiera determinar el desplazamiento medido por el sensor. 
En la Fig. 21 se presenta el diagrama de flujo que describe el proceso ejecutado por la 
unidad de procesamiento del nodo sensor. El diagrama de flujo indica que desde el inicio el 
nodo está preparado para recibir datos enviados desde la PC cliente. El nodo sensor analiza 
cada dato que recibe hasta recibir el carácter “E” (carácter de inicio) que funciona como una 
alarma enviada por la PC cliente para indicar que el usuario solicita una medición del sensor. 

Una vez recibido el carácter de inicio, la unidad de procesamiento del nodo sensor permitirá 
que el ADC comience a generar muestras de la señal 𝑢ூி(𝑡) al mismo tiempo que se 
inicializa la variable n (contador de muestras). Es importante mencionar que, el ADC 
integrado en Arduino UNO cuenta con 10 bits de resolución mientras que, la red ZigBee 
solo puede enviar datos de 1 byte a la vez. Por lo que, como se muestra en el diagrama de 
flujo, al obtener una muestra de la señal 𝑢ூி(𝑡) sus 10 bits se dividen en dos variables que 
contienen un byte cada una. Siendo en la variable L donde se almacenan los 8 bits menos 
significativos de la muestra y en la variable H donde se almacenan los 2 bits más 
significativos de la muestra más ceros para completar los 8 bits. Teniendo listos los valores 
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de las variables L y H, son cargados vía RS-232 al transceptor para ser enviados a la PC 
cliente a través de la WSN. Donde primero es enviada la variable H y después la variable 
L. Después de haber enviado ambas variables, el contador de muestras se incrementa en 
1 y se verifica si ya se han enviado las muestras necesarias a la PC cliente. En caso de que 
sea cierto, se dará por finalizado el envío de muestras y el proceso retornara hasta el 
principio. En caso de que sea falso y aún se necesiten enviar más muestras, se obtendrá 
una nueva muestra y se repetirá el proceso de envío nuevamente.  

 

Fig. 20. Implementación de nodo sensor, con sensor de grietas instalado en grieta sintética, conectado a una 
WSN basada en tecnología ZigBee. 

Para determinar el número de muestras que el nodo sensor necesita enviar a la PC cliente 
se consideró que debía ser lo suficientemente grande para representar un periodo 𝑇 de la 
señal 𝑢ூி(𝑡). Por lo que, se debió tomar en cuenta la frecuencia de muestreo con la que se 
muestreo la señal, y el periodo 𝑇. Con respecto a la frecuencia de muestreo, debido a que 
las muestras generas por el ADC son divididas y enviadas por partes a la PC cliente 
inmediatamente después de haber salido del ADC, la frecuencia de muestreo lograda por 
la WSN estuvo dada por la velocidad de transferencia de datos de la red. En este caso, se 
medió una frecuencia de muestreo alcanzada por la WSN de 107.5 Hz. Considerando que 
𝑇 = 11  seg, se requirieron 1183 muestras para muestrear un periodo de la señal 𝑢ூி(𝑡). Sin 
embargo, el generador de RF generada un tren de señales chirp que no se encuentra 
sincronizado con la unidad de procesamiento. Por lo tanto, se decidió que 2000 muestras 
eran suficientes para muestrear un periodo de la señal 𝑢ூி(𝑡) en cualquier instante de 
tiempo.    

En la Fig. 22 se presenta el diagrama de flujo del proceso ejecutado por la PC cliente para 
obtener una medición del sensor de grietas del nodo sensor. El diagrama de flujo indica 
que, al inicio del proceso la PC cliente pregunta al usuario si ¿Desea hacer una medición? 
Una vez el usuario contesta que sí, la PC cliente enviara, a través de la WSN, el carácter 
“E”, que como se mencionó anteriormente sirve para ordenarle al nodo sensor que 
comience con su proceso. Al mismo tiempo, se inicializa la variable n (contador de 
muestras). Posteriormente, se reciben los datos de las variables H y L enviados por el nodo 
sensor. El dato de H se almacena en la variable “y” y el dato de L en la variable “x”. Teniendo 
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los valores de “y” y “x”, se calcula el valor del array “señal” en la posición n, tal como se 
muestra en el diagrama. Después se verifica si ya se han obtenido todas las muestras 
esperadas. En caso de no ser así, el valor de n se aumentará en 1 y se continuará 
recibiendo muestras. En caso contrario, se graficarán las 2000 muestras almacenas en 
“señal” y manualmente se localizarán las dos discontinuidades que indican el principio y el 
fin de un periodo de la señal 𝑢ூி(n). El número de muestras que debe existir entre las dos 
discontinuidades debe ser igual a 1183. 

 

Fig. 21. Diagrama de flujo de proceso ejecutado por el nodo sensor. 

Una vez identificas las 1183 muestras, se almacenan en el array “data_w”. Luego, a la señal 
almacenada en “data_w” se le añade un ventaneo tipo Hamming para después aplicarle la 
transformada de Hilbert y obtener la señal analítica 𝒖𝑰𝑭, como se indica en (33). Después 
de haber obtenido la señal 𝒖𝑰𝑭, se realiza el proceso de calibración para obtener Γ. Para 
realizar este proceso es necesario haber calculado antes los términos de error, como se 
explica en la sección 2.2.1.4.1.7. Para realizar el cálculo de los términos de error debe 
ejecutarse el proceso explicado hasta este punto, obtener la medición de Γ୫ୗ, Γ୫୓ y Γ୫୐, y 
resolver (32). Las señales Γ୫ୗ, Γ୫୓ y Γ୫୐ son iguales a 𝒖𝑰𝑭 cuando se conecta al puerto de 
sensado del reflectómetro del nodo sensor un corto circuito, un circuito abierto y una carga, 
respectivamente. Teniendo los términos de error calculados, puede conectase el sensor de 
grietas al nodo sensor y continuar con el proceso de la PC cliente para calcular el Γ a través 
de (31). Es importante mencionar que los términos de error solo deben obtenerse una vez 
ya que representan errores sistemáticos que solo cambiaran si se modifica el circuito 
reflectómetro o el 𝐵 la señal chirp de alimentación.    

Después de haberse obtenido el Γ del sensor, se continua con el proceso para calcular la 
𝑓௥ del sensor. Para el cálculo de la 𝑓௥ se debe encontrar la frecuencia en la que se presenta 
el valor mínimo de |Γ|, tal como se mencionó anteriormente. En el diagrama de flujo esta 
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operación se indica con la función peak_min. Después de obtener la 𝑓௥ del sensor en 
unidades de GHz, puede ser utilizada para determinar el desplazamiento medido por el 
sensor a través la ecuación de recta que se muestra en el diagrama de flujo. El proceso 
para obtener la ecuación de recta será presentado en el capítulo 4. Finalmente, como se 
indica en la metodología, se realizaron mediciones del sensor usando la WSN, donde se 
utilizó el escenario presentado en la Fig. 17 (c) para variar ∆𝐿 en un rango de 0 mm a 5 mm 
con pasos de 0.5 mm.  

 

Fig. 22. Diagrama de flujo del proceso ejecuta por la PC cliente. 

3.2. Metodología propuesta para la implementación de un nodo sensor WiFi con 
alta sensibilidad y linealidad basado en un resonador de lambda cuartos para la 
medición del ancho de grietas 

La siguiente metodología presenta el proceso de diseño y prueba de un sensor de 
desplazamiento basado en un resonador de lambda cuartos enfocado en la medición del 
ancho de grietas para SHM. Además, se presenta el proceso de diseño, implementación y 
prueba de un nodo sensor para la lectura de sensores de microondas de un puerto que 
puede ser integrado a una WSN basada en tecnología WiFi. 

3.2.1. Metodología para el diseño y prueba de un sensor de desplazamiento basado en un 
resonador de lambda cuartos  

En la Fig. 23 se presenta un diagrama de flujo que describe la metodología seguida para el 
diseño y la prueba de un sensor de desplazamiento basado en un resonador de lambda 
cuartos. La metodología comenzó seleccionando la 𝑓௥ de diseño del resonador base del 
sensor y su sustrato de fabricación. En este caso, se seleccionó una 𝑓௥ de diseño de 2.7 
GHz y un sustrato FR4 de 1.6 mm de grosor. Después, se realizó el diseño del resonador 
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de lambda cuartos. En este paso se utilizó la herramienta Lincalc, herramienta del software 
ADS, para diseñar una línea microstrip (línea del resonador) de 𝑍଴ = 50 ohms y 𝜃 = 90°, 
considerando la 𝑓௥ de diseño y sustrato seleccionados en el paso anterior. La herramienta 
Lincalc se basa en las ecuaciones presentada en las secciones 2.1.1.1.1.1. y 2.1.1.1.1.4. 
para obtener las dimensiones de la línea. Teniendo las dimensiones de la línea, se diseñó 
la línea de alimentación del resonador. En este caso, se decidió alimentar el resonador 
mediante un acoplamiento con gap utilizando una línea de alimentación tipo linearly tapered 
para obtener un fuerte acoplamiento con el resonador, tal como se menciona en la sección 
2.1.1.1.1.5.2. Una vez obtenidas las dimensiones de la línea del resonador y la línea de 
alimentación se creó el diseño del resonador en HFSS, donde se colocó un vía hole en un 
extremo de la línea para obtener el corto circuito que requiere el resonador, y se obtuvo su 
Γ en un rango de frecuencias de 2 GHz a 4 GHz.  

 

Fig. 23. Diagrama de flujo que expone la metodología seguida para el diseño del sensor de desplazamiento 
basado en un resonador de lambda cuartos. 

Como se indica en el diagrama de flujo, en el siguiente paso de la metodología se calculó 
la 𝑓௥ del resonador y se analizó si era igual a la 𝑓௥ de diseño. En caso de no ser igual, se 
modifica la longitud de la línea resonante (𝑙௥) y se repite la simulación, esto se hace hasta 
que la 𝑓௥ del resonador se acerque lo más posible a la 𝑓௥ de diseño. Después, se analizó la 
fuerza del acoplamiento entre la línea de alimentación y el resonador. En este análisis se 
evaluó el valor en dB de |Γ| del resonador en su 𝑓௥, donde se consideró que entre más 
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pequeño fuera el valor de |Γ| mayor sería el acoplamiento. Teniendo esto en cuenta, se 
estableció un gap de 0.3 mm entre la línea de alimentación y el resonador, y se determinó 
que si no se tenía un |Γ| < −10 dB se modificaría la longitud de la línea de alimentación y 
se haría nuevamente la simulación hasta obtener el valor de |Γ| deseado. Es importante 
mencionar que el valor establecido para el gap es el mínimo que puede fabricarse con 
fotolitografía estándar. En la Fig. 24 (a) se presenta las dimensiones finales del resonador.  

 

Fig. 24. (a) Dimensiones del modelo de sensor, (b) circuito equivalente de elementos concentrados del sensor 
propuesto, ilustración del sensor instalado en una grieta (c) cuando ∆𝐿 = 0 y (d) cuando ∆𝐿 ≠ 0. 

Como se muestra en la Fig. 24 (a), teniendo listo el modelo del resonador, se añadió al 
modelo de HFSS un parche móvil para formar el modelo del sensor de desplazamiento 
propuesto. El sensor cuenta con un circuito equivalente de elementos concentrados, 
presentado en la Fig. 24 (b). En el circuito, 𝑍௜௡ es la impedancia de entrada del sensor, C୰, 
L୰ y R୰ representan la capacitancia, inductancia y resistencia del sensor descargado, y C୫୮, 
L୫୮ y R୫୮ representan la capacitancia, inductancia y resistencia inducida por el 

desplazamiento del parche móvil, cuando ∆𝐿 ≠ 0.  Como se puede ver en las Fig. 24 (c) y 
(d), el parche móvil permitió aumentar sintéticamente la longitud del resonador, de tal forma 
que la 𝑓௥ de sensor es expresada por (35), la cual solo es válida cuando 0 ≤ ∆𝐿 ≤ 𝐿௣, donde 
𝐿௣ es la longitud física del parche móvil. 

𝑓௥ =
ଵ

ଶగ ට൫େ౨ାେౣ౦൯൫୐౨ା୐ౣ౦൯
=

௖

ସ(௟ೝା∆௅)
.             (35)   

Teniendo el modelo del sensor en HFSS, se simulo su respuesta cuando el parche móvil se 
desplazó en un rango de ∆𝐿 de 0 mm a 5 mm en pasos de 0.5 mm. En este paso, se analizó 
si la 𝑓௥ del sensor en todo el rango de ∆𝐿 podía ser medida en banda S. Como se indica en 
el diagrama de flujo, si no era posible medir la 𝑓௥ en todos los casos de ∆𝐿 se disminuía la 
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𝑓௥ de diseño y se realizaba nuevamente el diseño del sensor, mientras que en el caso 
contrario se continuaría con la fabricación del sensor.  

 

 

Fig. 25. (a) Piezas del sensor fabricadas, (b) piezas de sensor, carcasa del sensor y grieta sintética fabricadas, 
y (c) sensor instalado en grieta sintética. 

En la Fig. 25 (a) se presenta el resonador y el parche móvil del sensor fabricados, ambas 
partes fueron fabricadas con fotolitografía estándar. Para la medición experimental del 
sensor, se diseñó la carcasa, que se muestra en las Fig. 24 (c) y (d), la cual se compone de 
una base para el sensor y una estructura en forma de “L”. La base del sensor se diseñó 
para mantener en una posición fija el resonador del sensor y la estructura en forma de “L” 
se diseñó para sujetar el parche móvil. Además, en la base del sensor se diseñó una ranura 
que permite que la estructura en forma de “L” pueda desplazarse encima del resonador, de 
tal forma que el parche móvil pueda tener contacto con el resonador y se mantenga una 
buena alineación entre ambas partes del sensor. Para mejorar el contacto entre el 
resonador y el parche móvil se diseñó una estructura superior que se colocó sobre la 
estructura en forma de “L” y se fijó en la base del sensor con un tornillo y un par de tuercas, 
de tal forma que hiciera presión sobre la estructura en forma de “L” y el parche móvil 
presionara con más fuerza el resonador. La carcasa del sensor también permitió aislar 
eléctricamente el sensor e instalarlo fácilmente en una grieta.  

En la Fig. 25 (b) se muestran las piezas de la carcasa del sensor y de un prototipo de grieta 
sintética. Las piezas de la carcasa y del prototipo de grieta sintética fueron fabricadas en 
material PLA con una impresora 3D Kingroom kp3s con un patrón de llenado triangular y un 
factor de llenado de 10 %.  El prototipo de grieta sintética se diseñó para controlar el 
desplazamiento del parche móvil del sensor. La grieta sintética contó con una plataforma, 
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un tornillo de desplazamiento y un micrómetro. La plataforma fue diseñada con espacios 
para alojar la carcasa del sensor, el tornillo de desplazamiento y el micrómetro. El tornillo 
de desplazamiento permitió desplazar el parche móvil del sensor cuando se fija con tuercas 
a la estructura en forma de “L” de la carcasa del sensor. El micrómetro permitió controlar el 
desplazamiento del parche móvil limitando el recorrido de la estructura en forma de “L”. En 
la Fig. 25 (c) se presenta el escenario que se implementó para realizar mediciones de Γ del 
sensor con un VNA FieldFox N9918A en un rango de 2 GHz a 4 GHz. En el escenario se 
usó el prototipo de grieta sintética para variar ∆𝐿 en un rango de 0 mm a 5 mm en pasos de 
0.5 mm y poder obtener la respuesta del sensor en cada caso de ∆𝐿 a través del cálculo de 
su 𝑓௥.  

3.2.2. Metodología para el diseño, implementación y prueba de nodo sensor basado 
tecnología WiFi para la medición de sensores de microondas 

Para el diseño, implementación y prueba del nodo sensor basado en tecnología WiFi, en 
general, se siguió la misma metodología de la sección 3.1.2. Por lo que, en este nodo sensor 
se utilizó el mismo circuito reflectómetro y el mismo circuito acondicionador implementados 
anteriormente. Aunque, en este caso se usó como ADC el ADC unipolar de una tarjeta de 
desarrollo ESP32, el cual cuenta con una resolución de 12 bits, un rango de voltaje de 
entrada de 3.3 V y una frecuencia de muestreo de 1 KHz, cuando se ocupa el ADC y el 
módulo WiFi de la tarjeta al mismo tiempo.  

 

Fig. 26. (a) implementación de nodo sensor con sensor instalado en grieta sintética y (b) PC con transceptor 
conectado. 

Además, para esta sección se implementó una WSN basada en tecnología WiFi, con la 
estructura que se puede ver en la Fig. 8 (b). La estructura de la WSN ilustrada en la figura 
plantea el uso de tecnología WiFi para la comunicación de la red mediante el protocolo de 
comunicación ESP-NOW, mencionado en la sección 2.2.1.3.2. Por lo que, como se muestra 
en la Fig. 26 (a), como unidad de procesamiento del nodo sensor de esta sección se utilizó 
la tarjeta de desarrollo ESP32 que contiene el ADC debido a que el protocolo ESP-NOW es 
exclusivo de microcontroladores ESP32 y ESP8266. Como transceptor se usó el módulo 
WiFi integrado en el ESP32. Mientras que, como se muestra en la Fig. 26 (b), para formar 
la WSN se utilizó otra tarjeta ESP32 que actuó como transceptor de la PC, la cual permite 
al usuario controlar la red mediante una interfaz.  
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En cuanto a la conexión entre las unidades del nodo sensor, la unidad de procesamiento 
se conectó con la unidad de sensado (reflectómetro, circuito de acondicionamiento y ADC) 
a través del ADC del ESP32 y el transceptor se conectó con la unidad de procesamiento 
dentro del ESP32. En cuanto a las conexiones en la WSN, el nodo sensor se conectó de 
manera inalámbrica con el transceptor de la PC, donde el transceptor del nodo sensor era 
configurado como Slave y el transceptor de la PC era configurado como Master. Además, 
la PC se conectó con su transceptor a través del adaptador TTL-USB de la ESP32.  

En cuanto a los procesos ejecutas por el nodo sensor y la PC, se utilizaron los mismos 
procesos descritos en los diagramas de flujo de las Fig. 21 y Fig. 22. Los procesos fueron 
nuevamente utilizados debido a que al utilizar el protocolo de comunicación ESP-NOW se 
pudo desarrollar una comunicación inalámbrica similar a una comunicación serial, en la que 
se pueden intercambiar caracteres entre el transceptor de la PC y el transceptor del nodo 
sensor, tal como se hizo en la WSN basada en tecnología ZigBee. Sin embargo, el ADC del 
ESP32 cuenta con una resolución de 12 bits, por lo que, se tuvo que hacer un cambio en el 
proceso de la unidad de procesamiento del nodo sensor. En este caso, se modificó la 
operación con la cual se obtenía el valor de H ya que H debía tener los 4 bits más 
significativos de las muestras del ADC y 4 ceros para completar 8 bits.  

Por otro lado, con el protocolo de comunicación ESP-NOW la WSN alcanzó una frecuencia 
de muestreo de 109 Hz. Por lo que, el proceso ejecutado por la PC se modificó para que se 
considerara que 𝑢ூி(n) contará con 1199 muestras. Además, se modificó la ecuación que 
relaciona ∆𝐿 con la 𝑓௥ del sensor, ecuación que será presentada en el capítulo 4. Debido a 
que, el sensor de desplazamiento basado en un resonador de lambda cuartos tiene una 
respuesta diferente al sensor de desplazamiento basado en una antena de parche. Una vez 
realizados los cambios, como se indica en la metodología, se midió el sensor de grietas con 
diferentes desplazamientos (diferentes anchos de grietas) usando el prototipo de grieta 
sintética.  

3.3. Metodología para el diseño de un sensor con alta sensibilidad y linealidad 
basado en un SIR de lambda medios para la medición del ancho de grietas 

En esta sección se presenta la metodología seguida para el diseño y prueba de un sensor 
de desplazamiento basado en un SIR de lambda medios propuesto para la medición de 
grietas en sistemas de SHM. El sensor se diseñó con el objetivo de poder ser leído con 
algunos de los nodos sensores presentados anteriormente.  

Para el diseño del sensor de desplazamiento, se usó como base un SIR de lambda medios 
de dos secciones, como el que se presenta en la Fig. 6 (a). Como se muestra en la Fig. 27 
(a), el sensor propuesto se formó con una línea de transmisión fija y un parche móvil, donde 
la línea de transmisión fija actuó como la línea de transmisión con 𝑍ଵ y el parche móvil actuó 
como la línea de transmisión con 𝑍ଶ. Como se puede ver en las Fig. 27 (b) y (c), el principio 
de funcionamiento del sensor consistió en deslizar el parche móvil a lo largo de la línea de 
transmisión fija una distancia ∆𝐿, esta acción permite cambiar la 𝑓௥ del sensor en función de 
∆𝐿.  



 
 

32 
 

 

Fig. 27. (a) Estructura de sensor propuesto cuando actúa como un SIR de lambda medios de dos secciones, 
ilustración del sensor instalado en una grieta (b) cuando ∆𝐿 = 0 y (c) cuando ∆𝐿 ≠ 0, (d) estructura del sensor 

propuesto cuando actúa como un SIR de lambda medios de tres secciones, (e) circuito equivalente de 
elementos distribuidos del sensor cuando actúa como un SIR de dos secciones y (f) circuito equivalente de 

elementos distribuidos de sensor cuando actúa como un SIR de tres secciones. 
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Dependiendo de los valores de ℓଶ, ∆𝐿 y 𝐿଴, el sensor podía actuar como un SIR de lambda 
medios de dos o tres secciones, como el que se muestra la Fig. 27 (d). El SIR de tres 
secciones ilustrado en la figura contó con la misma estructura que el SIR presentado en la 
Fig. 6 (b). Cuando ℓଶ ≥ ∆𝐿 + 𝐿଴, el sensor se comportó como un SIR de dos secciones, 
pues una porción del parche móvil permaneció afuera de la línea de transmisión fija. 
Mientras que, cuando ℓଶ < ∆𝐿 + 𝐿଴, el sensor se comportó como un SIR de tres secciones 
ya que el parche móvil se encontró totalmente dentro de la línea de transmisión fija. 
Momento en el que se presentó la superposición del parche móvil y la línea de transmisión 
fija.      

En la Fig. 27 (e) se muestra el circuito equivalente de elementos distribuidos del sensor 
antes de la superposición. En el circuito, el parche móvil y la línea de transmisión fija fueron 
modeladas como dos líneas de transmisión conectadas por los elementos Lଵ, Lଶ y Cୱ୲ୣ୮. 
Estos elementos representaron la intersección entre las líneas de transmisión y pueden ser 
calculados con las fórmulas dadas en [56]. En este caso, la longitud de la línea de 
transmisión fija (ℓ∆௅ଵ) se definió como ℓ∆௅ଵ = ℓଵ − ∆𝐿 − 𝐿଴ con 𝜃∆௅ଵ = 𝛽ଵℓ∆௅ଵ, donde 𝜃∆௅ଵ es 
la longitud eléctrica de la línea de transmisión fija. Mientras que, en la Fig. 27 (f) se presenta 
el circuito equivalente de elementos distribuidos del sensor después de la superposición. 
En este caso, ℓ∆௅ଵ = ℓଵ − ℓଶ − ℓ∆௅ଶ y ℓ∆௅ଶ = ∆𝐿 + 𝐿଴ − ℓଶ, donde ℓ∆௅ଶ es la longitud de la 
porción de la línea de transmisión fija localizada a la izquierda del parche móvil. Esta porción 
de la línea de transmisión fija tuvo una longitud eléctrica 𝜃∆௅ଶ definida como 𝜃∆௅ଶ = 𝛽ଶℓ∆௅ଶ.  

Considerando que al variar el valor de ∆𝐿 no existió un cambio significativo en la 𝜃்஺ del 
SIR, dada en (16), se tomó como constante. De tal forma, que teniendo en cuenta las 
expresiones que definen la frecuencia de un resonador de impedancia uniforme (UIR por 
sus siglas en inglés) de lambda medios y un UIR de lambda cuartos, considerando que 
𝜀௘ଵ ≈ 𝜀௘ଶ y despreciando Lଵ, Lଶ y Cୱ୲ୣ୮. El desplazamiento ∆𝐿 medido por el sensor fue 

determinado por (36), con 𝜆௚ = 𝑐 𝑓௥ඥ𝜀௘ଵ⁄ , 𝑥 = 360° 𝜃்஺⁄ = 2.215 y 𝑘 = ℓଵ + ℓଶ − 𝐿଴. Un 

ejemplo de un UIR de lambda medios es una antena de parche rectangular con una 𝑓௥ dada 
por (5) y un ejemplo de un UIR de lambda cuartos es el resonador usado en la sección 3.2.1 
que cuenta con una 𝑓௥ dada por (12).  

    ∆𝐿 = −
ఒ೒

௫
+ 𝑘.              (36) 

En la Fig. 28 se presenta el diagrama de flujo con la metodología seguida para el diseño 
del sensor de desplazamiento (sensor de grietas) presentado en esta sección. En el primer 
paso de la metodología se diseñó el SIR de lambda medios de dos secciones, presentado 
en la Fig. 27 (a). Para este paso se seleccionó un 𝑅𝑧 = 0.52, con 𝑍ଵ = 50 ohms, 𝑍ଶ = 26 
ohms, y un 𝜃ଶ = 45°. Después, se usó (15) para obtener los valores de 𝜃ଵ y 𝜃்஺, los cuales 
fueron 𝜃ଵ = 117.5° y 𝜃்஺ = 162.5°.  

Una vez obtenidos los valores de 𝜃ଵ y 𝜃்஺, se seleccionó el sustrato de fabricación y la 𝑓௥ 
de diseño del sensor. En este caso, se seleccionó un sustrato FR4 con grosor de 1.6 mm y 
cubierto por cobre (Cu) de 1 Oz, y una 𝑓௥ de diseño de 2.3 GHz. Con esta información y los 
parámetros seleccionados anteriormente, se utilizó la herramienta Lincalc para calcular los 
valores de ℓଵ, ℓଶ, 𝑊ଵ y 𝑊ଶ. Después, se diseñó la línea de alimentación del SIR, como línea 
de alimentación se seleccionó una línea tipo exponentially tapered. Obtenidas las 
dimensiones de la línea, se creó en HFSS el modelo del sensor y se simulo.   
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Fig. 28. Diagrama de flujo que describe la metodología seguida para el diseño y prueba de sensor de 
desplazamiento basado en un SIR de lambda medios. 

Como se indica en la metodología, con la simulación se midió el |Γ| del sensor en un rango 
de frecuencia de 2.5 GHz a 4 GHz y se obtuvo la 𝑓௥ del sensor. Posteriormente, se comparó 
la 𝑓௥ del sensor con la 𝑓௥ de diseño. Si la 𝑓௥ del sensor era diferente se modificaría la longitud 
de la línea de transmisión fija y se volvería a realizar la simulación, este proceso se repetiría 
hasta que la 𝑓௥ del sensor fuera igual a la 𝑓௥ de diseño. Después, se analizó el acoplamiento 
entre la línea de alimentación y el SIR mediante la medición de |Γ|, en dB, en la 𝑓௥ del 
sensor. En este caso, se consideró que si no se tenía un |Γ| < −20, se modificaría la 
longitud de la línea de alimentación y se repetiría la simulación, en caso contrario se daría 
por finalizado el diseño del sensor. En la Fig. 29 (a) se presentan el modelo del sensor 
propuesto con sus dimensiones finales.  

En el siguiente paso de la metodología se diseñó una carcasa para el sensor. Como se 
puede ver en la Fig. 29 (b), la carcasa contó con una base para el sensor usada para alojar 
la línea de transmisión fija del sensor y una estructura en forma de “L” usada para sujetar 
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el parche móvil. La carcasa se diseñó para cumplir con cuatro principales funciones. La 
primera es para asegurar una buena alineación entre la línea de transmisión fija y el parche 
móvil del sensor ya que se diseñó con una ranura que permite que la estructura en forma 
de “L” se deslice sobre la línea de transmisión fija en una sola dirección. La segunda es 
para establecer un 𝐿଴ en el sensor, pues la base del sensor cuenta con un tope que limita 
el recorrido de la estructura en forma de “L”. En este caso, se estableció un 𝐿଴ = 5 mm. La 
tercera es para aislar eléctricamente el sensor. La cuarta es para facilitar la instalación del 
sensor sobre la grieta que se desea medir, tal como se muestra en las Fig. 27 (b) y (c). 

 

Fig. 29. (a) Dimensiones del modelo del sensor propuesto, (b) componentes del sensor y carcasa del sensor, y 
(c) ensamble del sensor con carcasa creado en HFSS. 

Después del diseño de la carcasa, se añadieron las piezas al modelo del sensor creado en 
HFSS. A las piezas de la carcasa se les asigno una 𝜀௥ = 2.48 y una tan(𝛿) = 0.01, y se 
unieron con las partes del sensor para crear el nuevo modelo presentado en la Fig. 29 (c). 
Los valores de 𝜀௥ y tan(𝛿) asignados a las piezas de la carcasa caracterizan al material PLA 
[57]. Con el nuevo modelo, se realizó la simulación del sensor en la que se desplazó el 
parche móvil y la estructura en forma de “L”, de tal forma que ∆𝐿 vario de 0 mm a 8.5 mm 
en pasos de 0.5 mm. En la simulación se midió el |Γ| y se calculó la 𝑓௥ del sensor en cada 
uno de los casos de ∆𝐿. Luego se analizó si la 𝑓௥ del sensor en todos los casos pudo ser 
medida dentro del rango del Γ asignado anteriormente. Se considero que si no era posible 
obtener la 𝑓௥ del sensor en todos los casos de ∆𝐿, se disminuía la 𝑓௥ de diseño del sensor y 
se realizaba nuevamente el diseño del sensor mientras que, en el caso contrario, se 
continuaría con la metodología. 

Posteriormente, se diseñó un prototipo de grieta sintética para la medición del sensor de 
manera experimental. La grieta sintética cuenta con plataforma, un tornillo de 
desplazamiento y un micrómetro. La plataforma cuenta con espacios, en los que se alojaron 
la base de la carcasa del sensor y las otras piezas de la grieta. El tornillo de desplazamiento 
permitió desplazar el parche móvil cuando se fijó con tuercas a la estructura en forma de 
“L” de la carcasa del sensor. Para fijar el tornillo de desplazamiento a la plataforma se 
diseñaron algunos soportes. El micrómetro permitió controlar el desplazamiento del parche 
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móvil ya que limitaba el recorrido de la estructura en forma de “L”. Para fijar el micrómetro 
a la plataforma se diseñó una base. Además, se diseñó una estructura superior para la 
carcasa del sensor que permitió mejorar el contacto entre el parche móvil y la línea de 
transmisión del sensor. Esta estructura se colocó encima de la estructura en forma de “L” y 
se fijó a la base del sensor con un tornillo y un par de tuercas, de tal forma que pudo ejercer 
presión sobre la estructura en forma de “L”.  

Continuando con la metodología, en la Fig. 30 (a) se presentan las piezas del sensor, las 
cuales fueron fabricadas con fotolitografía estándar. Luego, como se puede observar en la 
Fig. 30 (b), se fabricaron las piezas de la carcasa del sensor y las piezas del prototipo de 
grieta sintética. Las piezas de la carcasa y de la grieta sintética fueron fabricadas en material 
PLA con una impresora 3D Kingroom kp3s configurada con un patrón de llenado triangular 
y un factor de llenado de 10 %.  Finalmente, como se muestra en la Fig. 30 (c), se ensamblo 
el prototipo de grieta sintética y se instaló el sensor con ayuda de su carcasa. Una vez listo 
el ensamble, se realizaron mediciones del |Γ| del sensor con un VNA FieldFox N9918A, tal 
como se muestra en la Fig. 30 (d), y se obtuvo la 𝑓௥ del sensor cuando Δ𝐿 se vario de 0 mm 
a 8.5 mm en pasos de 0.5 mm. 

 

Fig. 30. (a) Piezas de sensor, (b) piezas de carcasa de sensor y prototipo de grieta sintética, (c) ensamble de 
prototipo de grieta sintética con sensor instalado y (d) escenario implementado para la medición del sensor 

con un VNA.  
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Capítulo 4: Resultados  

4.1. Resultados de la implementación de un nodo sensor de microondas 
integrado a una red inalámbrica de sensores de corto alcance  

En la etapa de diseño de la metodología presentada en la sección 3.1.1 se realizó una 
simulación del modelo del sensor presentado en la Fig. 17 (a). Con la simulación se buscó 
analizar la respuesta del sensor cuando el parche móvil se desplazó, de tal forma que ∆𝐿 
vario de 0 mm a 5 mm en pasos de 1 mm. En la simulación se midió el |Γ| del sensor y se 
calculó su 𝑓௥ en cada caso de ∆𝐿. En la Fig. 31 se presenta la gráfica de la frecuencia de 
resonancia del sensor obtenida en simulación (𝑓௥,ுிௌௌ) vs. Δ𝐿. Además, se agrega un ajuste 
de curva aplicado a los datos de la gráfica. La curva de ajuste contó con la ecuación dada 
en (37).  

       𝑓௥,ுிௌௌ = −0.108 ∙ Δ𝐿 + 3.081.                   (37) 

 

Fig. 31. Frecuencia de resonancia del sensor vs. ∆𝐿 obtenida con simulación, con VNA y con WSN, y curvas 
de ajuste. 

Una vez obtenido el diseño final del sensor, como se muestra en la Fig. 17 (c), se fabricó el 
sensor, una carcasa para el sensor y un prototipo de grieta sintética. Con estos elementos 
se realizó la comprobación experimental del sensor. En la prueba experimental se midió 
con un VNA el Γ del sensor y se obtuvo su 𝑓௥ cuando se varió Δ𝐿 de 0 mm a 5 mm en pasos 
de 0.5 mm. Para variar Δ𝐿 se usó la carcasa del sensor y el prototipo de grieta sintética. En 
la Fig. 31 se presenta la gráfica de la frecuencia de resonancia medida de manera 
experimental con el VNA (𝑓௥,௏ே஺) vs. Δ𝐿, junto con un ajuste de curva aplicados a los datos 
de la gráfica. La curva obtenida del ajuste se expresa con (38).  

      𝑓௥,௏ே஺ = −0.096 ∙ ∆𝐿 + 3.0809.              (38)  

Después de la medición del sensor con el VNA, el sensor fue medido de manera remota 
con el nodo sensor integrado en la WSN basada en tecnología ZigBee. Al igual que la 
medición con el VNA, se utilizó la grieta artificial para variar ∆𝐿 en un rango de 0 mm a 5 
mm en pasos de 0.5 mm. Sin embargo, en esta ocasión se hicieron diez mediciones del 
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sensor en cada caso de ∆𝐿, con el fin de obtener la 𝑓௥ promedio del sensor en cada caso. 
En la Fig. 31 se muestra la gráfica de la frecuencia de resonancia promedio del sensor 
medida con la WSN (𝑓௥,ௐௌே) junto con su desviación estándar, representada por una barra 
de error vs. ∆𝐿. Además, se presenta un ajuste de curva aplicado en los datos de la gráfica, 
con el cual se obtuvo una recta representada por (39). En la Tabla I se presenta la 𝑓௥,ௐௌே y 
la desviación estándar calculadas en cada caso de ∆𝐿. Es importante mencionar que la 
ecuación (39) se utilizó en el proceso de la PC cliente, mostrado en la Fig. 22, para obtener 
el desplazamiento medido por el sensor.    

       𝑓௥,ௐௌே = −0.070 ∙ ∆𝐿 + 3.124.                 (39)  

 

Tabla I. Frecuencia de resonancia promedio y desviación estándar obtenidas con mediciones hechas con 
WSN. 

 

4.1.1. Discusión de resultados de la implementación de un nodo sensor de microondas 
integrado a una red inalámbrica de corto alcance 

En la literatura se encuentras diversos trabajos que reportan sensores de desplazamiento 
basados en resonadores de microondas. No obstante, cada uno de ellos presenta distintas 
características, tales como el tipo de tecnología en el que son fabricados, su frecuencia de 
resonancia inicial (𝑓଴), su sensibilidad, su linealidad, etc. Entre estas características, la 
sensibilidad y la linealidad son las más importantes. La sensibilidad es definida como la 
razón entre la respuesta del sensor y el cambio en la magnitud medida, y puede ser 
expresada como la pendiente de una línea de calibración ajustada a un conjunto de 
mediciones del sensor [58]. La linealidad es una característica de un sensor que permite a 
la sensibilidad mantenerse constante dentro de su rango de medición [58]. Por lo que, la no 
linealidad puede causar distorsión en las mediciones del sensor dado que la distorsión se 
define como una desviación en la salida esperada del sensor [59]. Usualmente, la linealidad 
de un sensor es evaluada usando el coeficiente de determinación (𝑅ଶ). Valores de 𝑅ଶ 
cercanos a 1 estadísticamente indican que una línea de calibración predice apropiadamente 
el comportamiento del sensor.  

Las ecuaciones (37), (38) y (39) mostraron que la sensibilidad calculada con la 𝑓௥ del sensor 
que fue obtenida mediante la simulación, el VNA y la WSN fue de 0.108 GHz/mm, 0.098 
GHz/mm y 0.070 GHz/mm, respectivamente. Mientras que, el 𝑅ଶ y la raíz del error 
cuadrático medio (RMSE) fueron de 0.989 y 0.019 mm para la simulación, 0.958 y 0.032 
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mm para el VNA, y 0.998 y 0.005 mm para la WSN. Estos resultados permiten decir que el 
sensor exhibió un comportamiento lineal, ya que además del 𝑅ଶ, el RMSE se midió 
comparando el desplazamiento esperado con el desplazamiento arrojado por el ajuste de 
curva dando como resultado errores pequeños.  

En la Tabla II se presenta una comparación entre los resultados experimentales obtenidos 
con el sensor de desplazamiento basado en una antena de parche rectangular (Sensor 1) 
y los resultados experimentales de sensores presentes en la literatura, los cuales fueron 
obtenidos con un VNA convencional. Después de analizar los datos mostrados en la tabla 
puede ser dicho que el Sensor 1 presenta una sensibilidad alta en comparación con la 
sensibilidad de los otros sensores, obtenida con ayuda de un VNA. Además, después de 
comparar el 𝑅ଶ puede ser dicho que los valores de la 𝑓௥ del sensor 1 obtenidos con la WSN 
presentan el 𝑅ଶ más cercano a 1.  

Tabla II. Comparación entre Sensor 1 y otros sensores reportados en la literatura. 

 

4.2. Resultados de la implementación de un nodo sensor WiFi con alta 
sensibilidad y linealidad basado en un resonador de lambda cuartos para la 
medición del ancho de grietas 

Como se mencionó en la metodología presentada en la sección 3.2.1, se realizó una 
simulación del resonador de lambda cuartos para poder ajustar sus dimensiones y obtener 
la 𝑓௥ de diseño establecida. En la Fig. 32 (a) se muestra un análisis de la distribución de 
corrientes dentro del resonador en una frecuencia de 2.728 GHz. Para mejorar la 
visualización de las corrientes se aumentó el gap entre la línea de alimentación y el 
resonador. En la figura se pudo apreciar la formación de una onda estacionaria. En el corto 
circuito del resonador se observó un antinodo de corriente (punto en donde la corriente es 
máxima) y en el extremo opuesto del resonador donde existe un circuito abierto se observó 
un nodo de corriente (punto en donde la corriente es mínima). Esto indica que el resonador 
tuvo su 𝑓௥ fundamental en la frecuencia de análisis, la cual es cercana a la 𝑓௥ de diseño 
establecida. Como se muestra en la Fig. 32 (b), el modelo del resonador fue simulado dentro 
de una caja de radiación rellena de aire, de 𝜀௥ = 1 y tan(𝛿) = 0, a una temperatura de 22 
°C. El resonador se colocó a 𝜆 4⁄  de distancia las paredes de la caja, donde  𝜆 = 𝑐 𝑓௥⁄  con 
𝑓௥ = 2.7 GHz. 

Además, se realizó una simulación del sensor completo, presentado en la Fig. 24 (a). La 
simulación se hizo con el fin de poder analizar la respuesta del sensor al varia Δ𝐿 en un 
rango de 0 mm a 5 mm en pasos de 0.5 mm. En la Fig. 33 (a) se presenta el |Γ| del sensor 
medido en simulación para cada caso de Δ𝐿. El |Γ| medido se usó para calcular la 𝑓௥ del 
sensor en cada caso. En la Fig. 33 (d) se presenta la gráfica de la 𝑓௥,ுிௌௌ vs. Δ𝐿. Además, 
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se presenta un ajuste de curva aplicado a los datos de la gráfica, que arrojo una recta 
descrita por (40).  

           𝑓௥,ுிௌௌ = −0.125 ∙ Δ𝐿 + 2.7.            (40) 

 

 

Fig. 32. (a) Distribución de corrientes en el resonador y (b) modelo del resonador colocado dentro de caja de 
radiación para su simulación en HFSS.   

Después de haber analizado la respuesta del sensor a través de simulación, se realizó la 
prueba experimental. Para la prueba experimental, se cubrió el sensor fabricado con su 
carcasa y se instaló sobre el prototipo de grieta. La grieta sintética permitió variar ∆𝐿 en un 
rango de 0 mm a 5 mm en pasos de 0.5 mm. Con un VNA se midió el Γ y se obtuvo la 𝑓௥ 
del sensor en cada caso de ∆𝐿. En la Fig. 33 (b) se presenta el |Γ| medido para cada valor 
de ∆𝐿 y en la Fig. 33 (d) se presenta la gráfica de 𝑓௥,௏ே஺ vs. ∆𝐿, además se añade un ajuste 
de curva aplicado a los datos de la gráfica que permitió obtener una recta expresada por 
(41).   

𝑓௥,௏ே஺ = −0.109 ∙ Δ𝐿 + 2.702.            (41) 

Teniendo caracterizado el sensor, tanto en simulación como con el VNA, se midió el Γ del 
sensor de manera inalámbrica con el nodo sensor integrado en la WSN basado en 
tecnología WiFi. En este caso, se realizaron diez mediciones del Γ del sensor en cada paso 
de Δ𝐿, cuando Δ𝐿 vario en un rango de 0 mm a 5 mm en pasos de 0.5 mm. En la Fig. 33 (c) 
se muestra una medición del |Γ| del sensor para cada de Δ𝐿. Con los datos de |Γ| medidos, 
se calculó la 𝑓௥ promedio (𝑓௥,ௐௌே) y la desviación estándar del sensor en cada caso de Δ𝐿. 
En la Fig. 33 (d) se muestra la gráfica 𝑓௥,ௐௌே vs. Δ𝐿, donde la desviación estándar se 
representa con barras de error. Además, se añade un ajuste de curva aplicado a los datos 
de la gráfica, que arrojó una recta representada por (42). Esta es la ecuación que se 
utilizada en el proceso de la PC descrito en la sección 3.2.2 para obtener la relación entre 
Δ𝐿 y 𝑓௥.   

          𝑓௥,ௐௌே = −0.116 ∙ Δ𝐿 + 2.723.                (42)  

Adicionalmente, se obtuvo una resolución del sensor de 0.1 mm. La resolución se define 
como el cambio más pequeño de la magnitud medido por el sensor. Para obtener la 
resolución se realizaron diez mediciones del Γ del sensor en cada caso de ∆𝐿 usando la 
WSN, cuando ∆𝐿 vario de 0 mm a 0.2 mm en incrementos de 0.02 mm. Después, se calculó 
la 𝑓௥ del sensor, de forma que se creo un grupo de diez valores de 𝑓௥ para cada paso de ∆𝐿. 
Finalmente, se realizó un análisis de varianza (ANOVA por sus siglas en inglés) para 
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identificar diferencias significativas entre los grupos de medición [60]. Como resultado del 
análisis se obtuvo que el grupo de ∆𝐿 = 0.1 mm tenía diferencias significativas con los 
grupos de ∆𝐿 < 0.1 mm con una 𝑝 = 6.721e-6.  

 

Fig. 33. Magnitud del coeficiente de reflexión obtenido (a) con simulación, (b) con VNA, (c) con WSN y (d) 
frecuencia de resonancia del sensor vs. ∆𝐿 obtenida de la simulación, la medición con VNA y con WSN, junto 

con curvas de ajuste. 

4.2.1. Discusión de resultados de la implementación de un nodo sensor WiFi con alta 
sensibilidad y linealidad basado en un resonador de lambda medios para la medición del 
ancho de grietas   

Las ecuaciones (40), (41) y (42) mostraron que la sensibilidad del sensor de desplazamiento 
basado en un resonador de lambda cuartos obtenida a través de la simulación, el VNA y la 
WSN fue de 0.125 GHz/mm, 0.109 GHz/mm y 0.116 GHz/mm, respetivamente. En cuanto 
a la linealidad, se usaron las curvas de ajuste, presentadas en la Fig. 34, para calcular el 
𝑅ଶ. Con los datos obtenidos en la simulación, el VNA y la WSN se calculó un 𝑅ଶ de 0.995, 
0.997 y 0.998, respectivamente. Por otro lado, se realizó el cálculo del RMSE entre los 
valores predichos por las ecuaciones (40), (41) y (42), y los valores observados en la 
simulación, la prueba experimental con el VNA y con la WSN. Los valores del RMSE 
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obtenidos fueron 0.117 mm para la simulación, 0.09 mm para prueba experimental con el 
VNA y 0.075 mm para la prueba experimental con la WSN.  

La Fig. 34 muestra que la 𝑓௥ obtenida en simulación concuerda con la 𝑓௥ obtenida de manera 
experimental cuando ∆𝐿 = 0. Sin embargo, conforme el parche móvil se desplazaba (∆𝐿 >

0) la 𝑓௥ obtenida experimentalmente fue mayor que la 𝑓௥ arrojada por la simulación. Esto 
indica que la longitud del resonador cargado con el parche móvil es ligeramente más corta 
que la longitud considerada en la simulación. Las diferencias entre la simulación y las 
mediciones experimentales fueron atribuidas a errores en la fabricación y la idealización de 
las propiedades de los materiales usados en la simulación. Debe ser mencionado que los 
resultados experimentales conseguidos con la WSN fueron confirmados con los resultados 
obtenidos con el VNA, demostrando la exitosa lectura del sensor con la WSN basada en 
tecnología WiFi.  

Por otro lado, en la Tabla III se comparó el sensor de desplazamiento basado en un 
resonador de lambda cuartos (Sensor 2) con el Sensor 1 y otros sensores reportados en la 
literatura. Después de realizar la comparación, es evidente que el Sensor 2 exhibió una alta 
sensibilidad y linealidad. Debido a que, entre los sensores examinados, solo el sensor 
reportado en [17] presento una sensibilidad mayor que la conseguida por el Sensor 2. En 
cuanto a la linealidad, la linealidad del Sensor 2 fue una de las más altas, solo siendo 
superada por el sensor propuesto en [21].      

Tabla III. Comparación entre Sensor 1, Sensor 2, y otros sensores presentes en la literatura. 

 

4.3. Resultados arrojados por el sensor con alta sensibilidad y linealidad basado en 
un SIR de lambda medios propuesto para la medición del ancho de grietas 

Como se menciona en la metodología de la sección 3.3, se realizó una simulación para 
optimizar las dimensiones del sensor y obtener el modelo presentado en la Fig. 29 (a). 
Finalizado el proceso de optimización, como se puede ver en la Fig. 34 (a), se hizo un 
análisis de la distribución de corrientes dentro del sensor. Para mejorar la visualización de 
las corrientes se aumentó el gap entre la línea de alimentación y sensor. El análisis se 
realizó en una frecuencia de 2.275 GHz, frecuencia en la que formo una onda estacionaria 
dentro del sensor. La onda estacionaria conto con un nodo en cada extremo del sensor, lo 
que indica la presencia de circuitos abiertos en estos puntos, y un antinodo en el centro del 
sensor, lo que indica la presencia de un corto circuito en este punto. Estos resultados 
demostraron que la unión del parche móvil con la línea de transmisión fija creo un SIR de 
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lambda medios de dos secciones con su 𝑓௥ fundamental en 2.275 GHz. Como se presenta 
en la Fig. 34 (b), el modelo del sensor fue simulado dentro de una caja de radiación llena 
de aire a una temperatura de 22 °C. El resonador se colocó a 𝜆 4⁄  de distancia de las 
paredes de la caja con 𝑓௥ = 2.3 GHz. 

Posteriormente, se realizó la simulación del sensor cubierto por su carcasa. En la Fig. 35 
(a) se muestra la medición del |Γ| del sensor obtenida a través de simulación. En la 
simulación, el parche móvil se desplazó desde una posición inicial hasta una posición final. 
La posición inicial (∆𝐿 = 0) fue considerada cuando 𝐿଴ = 5 mm. Después, el parche móvil 
se desplazó en un rango de ∆𝐿 de 0 mm a 8.5 mm en pasos de 0.5 mm. Este rango fue 
seleccionado porque cuando 0 mm ≤  ∆𝐿 ≤ 3 mm, el sensor se comportó como un SIR de 
dos secciones y cuando ∆𝐿 > 3 mm, se comportó como un SIR de tres secciones. No 
obstante, cuando 8.5 mm ≤  ∆𝐿 ≤ 10 mm, la 𝑓௥ del sensor no cambio considerablemente 
debido a que 𝜃∆௅ଵ ≈ 𝜃∆௅ଶ, y cuando ∆𝐿 > 10 mm, la 𝑓௥ comenzó a disminuir porque 𝜃∆௅ଵ <

𝜃∆௅ଶ, lo que significa que el SIR de tres secciones se invirtió, tal como lo indica (16). Una 
vez medido el|Γ| del sensor y obtenida la 𝑓௥ del sensor en cada caso de ∆𝐿, se calculó el 
valor de 𝜆௚. Esto se hizo para obtener una ecuación similar a (36). En la Fig. 35 (c) se 
muestra la grafica ∆𝐿 vs. 𝜆௚,ுிௌௌ, junto con una curva de ajuste representada por (43), donde 

𝜆௚,ுிௌௌ es la 𝜆௚ obtenida mediante la simulación.    

Δ𝐿 = −
ఒ೒,ಹಷೄೄ

ଵ.ଽଶଵ
+ 29.754.             (43) 

 

 

Fig. 34. Distribución de corrientes en el sensor y (b) modelo del sensor dentro de caja de radiación creado en 
HFSS.   

Por otro lado, con el escenario presentado en la Fig. 30 (d) se hicieron mediciones del 
sensor cuando Δ𝐿 incrementó de 0 mm a 8.5 mm en pasos de 0.5 mm. Diez mediciones del 
|Γ| del sensor fueron tomadas en cada caso de Δ𝐿. Las mediciones fueron obtenidas en un 
laboratorio con una temperatura de 17°C ±1°C y una humedad relativa de 53%±3%. En la 
Fig. 35 (b) se muestra una medición del |Γ| del sensor obtenida con el VNA para en cada 
caso de Δ𝐿. Teniendo las mediciones del |Γ| del sensor se calculó una 𝜆௚ promedio para 
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cada caso de Δ𝐿 (𝜆௚,௏ே஺). En la Fig. 35 (c) se presenta la gráfica de ∆𝐿 vs. 𝜆௚,௏ே஺ y se añade 
un ajuste de curva aplicado a los datos de la gráfica, que dio como resultado una recta 
representada por (44). 

Δ𝐿 = −
ఒ೒,ೇಿಲ

ଵ.଼଺଼
+ 30.669.             (44) 

 

 

Fig. 35. Magnitud del coeficiente de reflexión del sensor obtenido en simulación (a) y (b) con prueba 
experimental, y (c) ∆𝐿 vs. 𝜆௚ obtenida mediante la simulación y las mediciones con VNA.  

Un análisis de la repetibilidad y la reproducibilidad del sensor fue realizado. Para el análisis, 
se tomaron cinco mediciones del |Γ| del sensor para cada caso de Δ𝐿. Estas mediciones 
fueron realizadas por un operador diferente, un día distinto y en un laboratorio a una 
temperatura de 19°C±1°C con una humedad relativa de 43%±3%. Luego, la 𝑓௥ del sensor 
fue calculada con cada medición del |Γ|, de tal forma que se obtuvieron cinco valores de 𝑓௥ 
para cada caso de Δ𝐿. Además, cinco valores de 𝑓௥ obtenidos en cada caso de Δ𝐿 el primer 
día de mediciones fueron seleccionado aleatoriamente. Después, se usó el método de 
promedios y rangos, presentado en [61], para analizar la repetibilidad (EV), la 
reproducibilidad (AV) y la relación entre ambas (R&R) del sensor. En el análisis se comparó 
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un grupo de cinco valores de 𝑓௥ obtenidos el primer día de medición con otro grupo de cinco 
valores de 𝑓௥ obtenidos el segundo día de mediciones, con ambos grupos pertenecientes 
al mismo caso de Δ𝐿. Esto se hizo con todos los casos de Δ𝐿 considerando una tolerancia 
de 0.02 GHz. Los resultados del análisis son presentados en la Fig. 36.  

Adicionalmente, se calculó la resolución del sensor midiendo con el VNA el |Γ| del sensor 
cuando Δ𝐿 vario de 0 mm a 0.2 mm en incrementos de 0.02 mm. En total se realizaron diez 
mediciones del |Γ| del sensor para cada caso de Δ𝐿. Entonces, se obtuvo la 𝑓௥ del sensor 
con cada medición del |Γ|, de tal forma que se crearon grupos de diez valores de 𝑓௥ para 
cada caso de Δ𝐿. Finalmente, se hizo un análisis ANOVA para identificar diferencias 
significativas entre los grupos. Como resultado del análisis se obtuvo que la resolución del 
sensor es de 0.06 mm, debido a que se observaron diferencias significativas entre el grupo 
correspondiente a Δ𝐿 = 0.06 mm con los grupos de Δ𝐿 < 0.06 mm con una 𝑝 = 3.128e-38. 

 

Fig. 36. Resultados del análisis de la repetibilidad, la reproducibilidad y la relación entre ambas del sensor en 
cada caso de ∆𝐿. 

4.3.1. Discusión de resultados arrojados por el sensor con alta sensibilidad y linealidad 
basado en un SIR de lambda medios propuesto para la medición del ancho de grietas 

Después de analizar los resultados obtenidos al evaluar el comportamiento del sensor, tanto 
en simulación como de manera experimental, es evidente que (43) y (44) se alinearon con 
los establecido en (36). Los valores de 𝑥 y 𝑘 en (43) y (44) fueron cercanos a los valores de 
(36), con un 𝑅ଶ para (43) y (44) de 0.990 y 0.996, respectivamente. Adicionalmente, el 
RMSE calculado al comparar los valores de ∆𝐿 arrojados por los modelos de (43) y (44) con 
los valores observados, tanto en simulación y en el experimento, fue de 0.259 mm y 0.155 
mm, respectivamente. Como se observa en la Fig. 35 (c), existieron diferencias entre los 
resultados de la simulación y los obtenidos en la prueba experimental. Las diferencias 
fueron atribuidas a errores de fabricación, a efectos parásitos generados por el adaptados 
SMA y a la idealización de las propiedades de los materiales usados en la simulación.  
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No obstante, la 𝑓௥ del sensor fue el parámetro usado para evaluar la respuesta del sensor. 
Por lo que, la sensibilidad del sensor se dio en unidades de GHz/mm. Para obtener el valor 
de la sensibilidad fue graficada la 𝑓௥ promedio del sensor obtenida experimentalmente 
(𝑓௥,௏ே஺) vs. ∆𝐿. Después, se aplicó un ajuste de curva a los datos de la gráfica, con el que 
se obtuvo una recta dada por (45). La ecuación (45) mostro que la sensibilidad del sensor 
fue de 0.121 GHz/mm con una linealidad de 𝑅ଶ = 0.998. Además, después de analizar los 
resultados mostrados en la Fig. 36, puede ser dicho que los resultados experimentales 
fueron confiables porque en 13 de los 18 casos de ∆𝐿 se obtuvo un %R&R < 30%, con 
%R&R dado por (46), lo que indica que las mediciones pueden ser aceptables [61].    

       𝑓௥,௏ே஺ = 0.121 ∙ ∆𝐿 + 2.701.             (45) 

 

     %R&R = ඥ(%EV)ଶ + (%AV)ଶ.             (46) 

En la Tabla IV, el sensor de desplazamiento basado en un SIR de lambda medios (Sensor 
3) fue comparado con el Sensor 1, el Sensor 2, y otros sensores reportados en la literatura. 
La tabla demostró que el Sensor 3 exhibe una alta sensibilidad y linealidad en comparación 
con otros sensores. Debido a que, su valor de 𝑅ଶ presentado en la tabla es uno de los más 
cercanos a 1, solo siendo superado por el 𝑅ଶ reportado en [21]. Además, solo los sensores 
propuestos en [17], [23] y [24] exhibieron una sensibilidad más alta la suya. No obstante, 
los sensores de [23] y [24] son sensores de dos puertos y el sensor de [17] tiene baja 
linealidad.   

Tabla IV. Comparación entre Sensor 1, Sensor 2, Sensor 3, y otros sensores presentes en la literatura. 
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Capítulo 5: Conclusiones  

De este trabajo de tesis se propusieron tres sensores de desplazamiento diseñado para la 
medición del ancho de grietas en sistemas SHM (Sensor 1, Sensor 2 y Sensor 3). Los 
sensores se basaron en resonadores de microondas de un puerto, por lo que, su parámetro 
de medición fue su 𝑓௥, la cual puede ser medida mediante el Γ. Los sensores fueron 
diseñados para trabajar dentro de banda S. Además, fueron fabricados en tecnología 
microstrip para contar con pequeñas dimensiones.  

El comportamiento de los sensores fue analizado y evaluado mediante simulaciones y 
pruebas experimentales. Los resultados obtenidos de las evaluaciones experimentales 
fueron comparados con los resultados reportados por otros sensores de características 
similares presentes en la literatura. Una vez realizada la comparación puede ser dicho que 
los sensores propuestos en esta tesis presentan una alta sensibilidad y linealidad, que los 
hace una buena opción para la medición del ancho de grietas. Sin embargo, los sensores 
fueron evaluados de manera experimental en un ambiente de laboratorio. Por lo que, deben 
ser exploradas metodologías para mitigar los efectos ambientas presentes en una medición 
en sitio. 

Por otro lado, también se reportó la exitosa implementación de nodos sensores integrados 
a WSN de corto alcance basada en tecnología ZigBee y WiFi. Siendo el nodo sensor 
integrado a la WSN basada en tecnología ZigBee el primer nodo sensor de su clase. Los 
nodos sensores fueron diseñados para medir de manera remota el Γ de sensores de 
microondas de un puerto en banda S, sin la necesidad de usar un VNA de laboratorio. La 
medición del Γ se hizo con un circuito reflectómetro insertado dentro de los nodos sensores, 
el cual fue calibrado con el método SOL.  

El comportamiento de los nodos sensores integrados en las WSN fue evaluado de manera 
experimental midiendo el Γ del Sensor 1 y el Sensor 2 para calcular su 𝑓௥. Los resultados 
de la evaluación fueron comparados con los resultados obtenidos con un VNA de laboratorio 
al realizar las mismas mediciones. Una vez comparados los resultados obtenidos con 
ambos instrumentos puede ser concluido que las mediciones hechas con los nodos 
sensores son confiables.    

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



 
 

48 
 

Apéndice A: Trabajos derivados  

Hernandez-Aguila, M., Olvera-Cervantes, J. L., Perez-Ramos, A. E., Meza-Arenas, J. M., 
& Corona-Chavez, A. (2023). Microwave-sensor-node integrated into a short-range wireless 
sensor network. Scientific Reports, 13(1), 2075 (publicado). 

Hernandez-Aguila, M., Olvera-Cervantes, J. L., Perez-Ramos, A. E., & Corona-Chavez, A. 
(2023). WiFi Sensor-Node With High Sensitivity and Linearity Based on a Quarter-
Wavelength Resonator for Measuring Crack Width. IEEE Sensors Journal (publicado). 

Hernandez-Aguila, M., Olvera-Cervantes, J. L., Hernandez-Gomez, E. S., & Corona-
Chavez, A. (2024). Displacement Sensor With High Sensitivity and Linearity Based on a 
Half-Wavelength SIR for Crack Width Measurement. IEEE Sensors Journal (publicado). 
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