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RESUMEN de la Tesis que presenta JOSÉ MARTÍN VILLEGAS GONZÁLEZ, 

como requisito parcial para la obtención de grado de DOCTOR EN CIENCIAS. 

 

Mexicali, Baja California, México, 2013. 

 

“SIMULACIÓN ELECTROMAGNÉTICA DE CIRCUITOS PASIVOS DE 

MICROONDAS UTILIZANDO EL MÉTODO HIBRIDO FDTD-MoL” 

 

En esta tesis se realiza la simulación electromagnética de algunos circuitos pasivos de 

microcinta utilizando el método híbrido FDTD-MoL, compuesto por el método de 

diferencias finitas en el dominio del tiempo (FDTD por sus siglas en inglés) y el método 

de líneas (MoL por sus siglas en inglés). La combinación del método FDTD con el 

método MoL produce el método FDTD-MoL híbrido. La tesis inicia con el análisis 

circuital de algunos circuitos pasivos de microondas y a continuación se discuten las 

técnicas FDTD y MoL de manera individual. Posteriormente, se describe la 

combinación de estas dos técnicas y su uso como una técnica única. Después, se estudia 

el tratamiento de la señal que se aplica a estructuras planas de microcinta. La tesis 

continúa con el estudio de los algoritmos de Bresenham para circuitos con geometrías 

no ortogonales. Por último, se realiza la simulación de algunos circuitos pasivos de 

microcinta con el fin de probar y validar el método híbrido obtenido. 

 

Palabras clave: Estructuras pasivas de microcinta, método hibrido FDTD-MoL, 

simulación electromagnética, tratamiento de la señal y algoritmos de Bresenham. 

 

 

 

 

 



 

 

ABSTRACT of thesis presented by JOSÉ MARTÍN VILLEGAS GONZÁLEZ, as 

partial requirement for obtaining the title of DOCTOR IN SCIENCES. 

Mexicali, Baja California, México. 2013. 

“SIMULACIÓN ELECTROMAGNÉTICA DE CIRCUITOS PASIVOS DE 

MICROONDAS UTILIZANDO EL MÉTODO HIBRIDO FDTD-MoL” 

The electromagnetic simulations of some passive microstrip circuits are performed in 

this thesis by using the FDTD-MoL hybrid method which is composed by the finite- 

difference time-domain method (FDTD) and the method of lines (MoL). The 

combination of the FDTD method with the MoL method produces the hybrid FDTD-

MoL method. The thesis initiates with the circuit analysis of some passive microstrip 

circuits and then an individual discussion of the FDTD and Mol methods is performed. 

Next, a description on how the FDTD and MoL techniques are combined and their use 

as a hybrid single technique are discussed. Latter, the treatment of the signal applied to 

planar microstrip structures is studied. The thesis continues with the study of the 

Bresenham algorithms for non-orthogonal geometries. Finally, the simulation of some 

passive microstrip circuits is performed in order to validate the obtained hybrid method. 

 

Key words: Passive microstrip structures, hybrid method FDTD-MoL, electromagnetic 

simulation, treatment of the signal and Bresenham algorithms. 
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SIMULACIÓN ELECTROMAGNÉTICA DE CIRCUITOS PASIVOS 

DE MICROONDAS UTILIZANDO EL MÉTODO HIBRIDO FDTD-

MoL 

 

1.1 Introducción 
 

El trabajo realizado en esta tesis trata la simulación electromagnética de algunos 

circuitos pasivos de microcinta utilizando el método híbrido de diferencias finitas en el 

dominio de tiempo con el método de líneas (FDTD-MoL, por sus siglas en inglés). La 

investigación se enmarca dentro del programa de la Maestría y Doctorado en Ciencias e 

Ingenierías (MyDCI), de la Facultad de Ingeniería de la Universidad Autónoma de Baja 

California (UABC), Campus Mexicali. 

 

Los circuitos de microcinta operan principalmente en el intervalo de las 

microondas. Las microondas cubren las frecuencias del espectro electromagnético que 

están comprendidas entre 0.3 GHz y 300 GHz y que corresponden a longitudes de onda 

entre un metro y un milímetro respectivamente. Las señales electromagnéticas de las 

microondas se pueden encontrar en los campos de las tecnologías de la información, de 

los sistemas de comunicaciones, de los equipos de medición que se usan en laboratorios 

y centros de investigación y en el de las aplicaciones industriales y médicas, entre otros. 

El estudio constante del comportamiento de las señales de alta frecuencia se pone de 

manifiesto en las mejoras continuas que tienen los dispositivos electrónicos que las 

generan. De ahí el interés que tienen los diseñadores e investigadores dentro de este 

campo para entender cómo funcionan los sistemas que procesan dichas señales en los 

equipos electrónicos de microondas. 

 

En 1864 James Clerk Maxwell formalizó y resumió la teoría electromagnética en 

ocho ecuaciones fundamentales,  aunque no fue sino hasta 1873 en que se publicaron 

los resultados de su investigación [Waser, 2000]. Además de la teorización de Maxwell, 

otras aportaciones importantes que contribuyeron a que la teoría electromagnética 
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transitara de ser una ciencia nueva a una ciencia madura, fueron los trabajos teóricos y 

experimentales de Georg Simon Ohm (1789-1854), André Marie Ampère (1775-1836), 

Karl Friedrich Gauss (1777-1855), Michael Faraday (1791-1867), y otros. 

 

Antes de Maxwell, la ciencia del electromagnetismo era una disciplina 

fundamentalmente experimental, que permaneció así durante mucho tiempo y que se 

fortaleció con las aportaciones de los científicos ya mencionados y con las obras de 

otros investigadores como Benjamín Franklin (1706-1790), Charles-Augustin de 

Coulomb (1736- 1806) y  Hans Christian Ørsted (1777-1851), entre otros. 

 

 La validación experimental de la teoría de Maxwell se concretó en 1888 

mediante una serie de experimentos originales que fueron brillantemente concebidos y 

preparados por Heinrich Rudolf Hertz (1857-1894). 

 

Una de las primeras geometrías que se analizaron electromagnéticamente fue el 

dipolo de Hertz [Hiroaki, 2011]. Asimismo, uno de los primeros casos de la solución 

general de problemas electromagnéticos se dio con el radar en la década de 1950 

[Wiesbeck, 2006]. Posteriormente, con la aparición de la computadora, muchos de los 

métodos de análisis se concentraron en el estudio de antenas de radio. Desde entonces 

un vertiginoso y continuo avance en los métodos de análisis ha sido impulsado por el 

enorme progreso que ha habido en los equipos de cómputo y en las técnicas numéricas 

de simulación. 

 

En principio, toda geometría física real puede ser representada por un conjunto 

de ecuaciones que pueden ser diferenciales o integrales. Lo que estas ecuaciones 

representan es la propagación de onda en dicha geometría y las características físicas de 

la misma.  El marco matemático para la solución de las ecuaciones de onda en el 

dominio de la frecuencia se establece  a mediados de 1960 [Banjai, 2008]. Un ejemplo 

de estas ecuaciones es la ecuación de Pocklington  que modela antenas y que fue 

resuelta mediante el uso de una computadora en 1965 [Pocklington, 1897].  A esto 

siguió una de las primeras aplicaciones del método de diferencias finitas para encontrar 

la solución de ecuaciones diferenciales parciales en 1966 [Luebbers, 1993] y la 

obtención de las expresiones de la ecuación integral en 1968 [Zhao, 2000] y 1973 

[Yeap, 2011]. 
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Muchos de los métodos de simulación numérica fueron primero aplicados en 

otras áreas del conocimiento antes que en el electromagnetismo. Uno de los más 

conocidos es el método del elemento finito (FE, por sus siglas en inglés) que empezó a 

generalizarse en aplicaciones electromagnéticas en 1970 [Clough, 1999]. Las 

aplicaciones de este método se pueden encontrar en las áreas de la ingeniería 

electrónica, las microondas, las antenas, la propagación de onda y la compatibilidad 

electromagnética entre otras. Otro método popular es el método de los elementos de 

contorno (o método de los elementos de frontera, BEM por sus siglas en inglés) que fue 

desarrollado en los años setenta y que tuvo sus primeras aplicaciones en las ingenierías 

civil y mecánica. Este método comenzó a utilizarse en electromagnetismo en 1980  

[Cheng, 2005] y es similar al método de momentos (MoM, por sus siglas en inglés) 

[Ashkar, 1988]. 

 

Actualmente, el diseño electrónico que se basa en la simulación 

electromagnética es un tema de gran interés para la comunidad científica que trabaja en 

el electromagnetismo aplicado. Diversos problemas se han resuelto rápida y 

eficientemente gracias a la simulación electromagnética. Algunos de ellos son por 

ejemplo, el de integridad de señal asociada al estudio de las interconexiones de alta 

velocidad en circuitos integrados y en tarjetas de circuito impreso (PCB, por sus siglas 

en inglés), y el del diseño y optimización de circuitos pasivos planos de microcinta  

(transformadores de impedancia, líneas de retardo, filtros, etc.).  

 

La simulación electromagnética puede mostrar cómo se propaga el campo 

electromagnético en un circuito en particular y presentar las características de dicho 

campo en términos de los parámetros de dispersión que caracterizan al circuito.  

 

La simulación electromagnética forma parte del lo que hoy en día se conoce 

como el diseño asistido por computadora (CAD, por sus siglas en inglés). Los 

programas de CAD por simulación electromagnética son ampliamente usados en la 

actualidad y la tendencia muestra que estos avanzan hacia el manejo de problemas más 

desafiantes con nuevos retos por resolver. En este nuevo siglo, los avances alcanzados 

han incidido fuertemente en la mejora de las técnicas numéricas de simulación 

electromagnética que se emplean para el diseño de circuitos planos; principalmente 
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aquellos diseñados para estructuras coplanares y de microcinta, los cuales son muy 

complejos en su distribución y geometría y requieren por tanto de tarjetas con varias 

capas de metalización para su realización física. 

 

Además de los métodos FE y BEM, otro muy conocido y utilizado, es el método 

puro de diferencias finitas en el dominio del tiempo (FDTD, por sus siglas en inglés). El 

modelo numérico de este método es fácil de entender e implementar y es válido para un 

espectro amplio de frecuencias. El método FDTD resuelve ecuaciones diferenciales 

parciales en el dominio del tiempo como las ecuaciones de Maxwell o las del 

telegrafista. Las ecuaciones se dicretizan numéricamente y una segmentación física se 

lleva a cabo en la región limitada por las fronteras (la geometría en estudio). 

 

Los fundamentos del método  FDTD fueron presentados primeramente por Yee 

en 1966 [Yee, 1966]. Tiempo después, en 1980, Taflove usó por primera vez esta técnica 

para resolver problemas de compatibilidad electromagnética [Taflove, 1980]. Luego, al 

empezar la década de 1990 y a partir de estos primeros trabajos, diferentes problemas 

asociados con la propagación de ondas electromagnéticas se modelaron con regularidad 

en el seno de la comunidad científica mundial usando el método FDTD. Actualmente, el 

método FDTD se usa para modelar y simular una gran diversidad de problemas y 

fenómenos en los campos de las microondas y la óptica aplicada. Como consecuencia 

de este auge hoy en día se encuentran disponibles una gran cantidad de paquetes 

simulación comerciales y programas de uso y distribución libres que usan FDTD en sus 

códigos de programación [Thomas, 1994; Gwarek, 1995]. 

 

Algunas características destacables del método FDTD son las siguientes 

[Dueñas, 2009b]: 

 

1. El algoritmo se formula con ecuaciones diferenciales simples en lugar de 

ecuaciones integrales complicadas. 

 

2. Es capaz de simular circuitos pasivos y activos (lineales y no lineales). 

 

3. Los parámetros de los medios de propagación (permitividad , permeabilidad , 

y conductividad ) se asignan a cada celda individual permitiendo el análisis de 
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estructuras compuestas por diferentes tipos de materiales dieléctricos y 

conductores. 

 

4. Aun cuando tiene un gasto numérico grande es muy eficiente debido a que ahorra 

mucha memoria computacional al almacenar la distribución de campo en sólo un 

momento a la vez, en lugar de trabajar con sistemas de ecuaciones matriciales 

enormes. 

 

5. Pulsos típicos del dominio del tiempo, como el escalón, el sinusoidal o el 

Gausiano, se pueden usar como estímulos para obtener respuestas frecuenciales de 

banda ancha por medio de la transformada discreta-rápida de Fourier (FFT, por 

sus siglas en inglés). 

 

6. Si se usan las ecuaciones del telegrafista, las terminaciones del circuito (acoplada, 

desacoplada, en circuito abierto o en circuitos corto) establecen ellas mismas las 

condiciones de frontera confiriéndole al modelo una característica intrínseca o 

natural. 

Por su parte, el método de líneas (MoL, por sus siglas en inglés) es una técnica 

numérica desarrollada específicamente para el análisis de líneas de transmisión, 

estructuras de guías de onda y problemas de dispersión electromagnética [Sadiku, 

2000]. Inicialmente el método MoL fue usado para resolver problemas matemáticos 

como la solución de un sistema de ecuaciones diferenciales ordinarias a través de la 

discretización de la variable espacial y más adelante se uso para encontrar la solución de 

problemas físicos que incluyen bordes o fronteras. Los orígenes de este método se 

encuentran en los trabajos de Rothe y Liskovets (entre 1930 y 1965) [Jones, 1979; 

Kartsatos, 1984]. Desarrollos posteriores fueron presentados por Pregla y otros 

investigadores a partir de la década de 1980 [Schulz, 1980; Pregla, 1980; Pregla, 1994]. 

  

El método MoL es básicamente un método de diferencias finitas, el principio 

básico de este método es que para un sistema de ecuaciones diferenciales parciales, 

todas las variables independientes menos una, se discretizan para obtener un sistema de 

ecuaciones diferenciales ordinarias. Este procedimiento semidiscreto es útil para realizar 

la simulación electromagnética de estructuras planas de microcinta. 
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El método de líneas tiene cinco pasos que lo definen [Sadiku, 2000]: 

1. Partición de la región de estudio en capas. 

 

2. Discretización de las ecuaciones diferenciales correspondientes en una dirección 

de un eje de coordenadas. 

 

3. Transformación y obtención de ecuaciones diferenciales ordinarias  desacopladas. 

 

4. Generación de una transformación inversa para introducir las condiciones de 

frontera. 

 

5. Solución de las ecuaciones obtenidas. 

 

 

1.2 Objetivos del trabajo 

 

El objetivo general de este trabajo de tesis es describir y aplicar el análisis 

electromagnético en algunos circuitos pasivos de microcinta mediante la mezcla de dos 

técnicas de simulación electromagnética puras (FDTD y MoL). Con la mezcla se 

produce un método hibrido (FDTD-MoL) con algunas de las características de las 

técnicas puras y con propiedades que ya le son intrínsecas [Dueñas, 2010]. 

 

Para lograr esto se crean programas, subrutinas y funciones de computo en 

lenguaje Matlab
®
, con los métodos FDTD puro y FDTD-MoL híbrido, para la 

simulación de algunos circuitos planos de microcinta [Villegas, 2009b; Villegas, 2010]. 

 

Además, para determinar los puntos de observación donde debe detener la 

simulación con la rutina FDTD-MoL, se aplica un procedimiento original de 

tratamiento de señal a la intensidad de campo eléctrico por medio de la transformada 

rápida de Fourier (FFT). La respuesta temporal que se encuentra permite encontrar estos 

puntos. 

 

En resumen, con el trabajo de investigación de esta tesis se pretenden alcanzar 

los siguientes objetivos específicos: 
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 Lograr la mezcla de dos métodos de simulación electromagnética para obtener 

una técnica híbrida única llamada FDTD-MoL. 

 

 Simular un filtro pasabajas mediante el método FDTD puro. 

 

 Caracterizar los siguientes circuitos pasivos de microcinta con el método FDTD-

MoL híbrido: 

 

a) Línea de retardo 

b) Transformador de impedancias síncrono 

 

1.3  Metodología de trabajo 

 

Para obtener el objetivo general y conseguir los objetivos particulares que se han 

planteado en esta tesis, a continuación se presenta un plan de trabajo que servirá como 

guía de seguimiento y relación de objetivos por obtener. 

 

 En primer lugar, se realiza un estudio teórico que cubre los temas 

fundamentales en los que se basa la teoría de circuitos aplicada a las estructuras 

pasivas de microcinta [Dueñas, 2009b]. 

 

 Luego, se lleva cabo una descripción teórica de los métodos FDTD y MoL por 

separado. 

 

 Enseguida, se estudian los criterios prácticos para la implementación de la 

técnica FDTD-MoL hibrida. 

 

 A continuación, se desarrollan, en lenguaje Matlab
®
, las rutinas, subrutinas y 

funciones de computo que componen la programación de los métodos FDTD 

puro y FDTD-MoL. 

 

 Posteriormente, se simulan algunos circuitos planos de microcinta aplicando el 

método FDTD puro o el método FDTD-MoL. Los circuitos que se simulan son 

las siguientes estructuras pasivas: 

 

a) Una línea de retardo o meandro (FDTD-MoL). 



 

7 

 

b) Un filtro escalonado pasabajas (FDTD puro). 

c) Un transformador de impedancias síncrono (FDTD-MoL). 

 

 Después, se preparan manuscritos con los resultados originales obtenidos de la 

investigación para su posible publicación en revistas internacionales indizadas y 

arbitradas. 

 

 Finalmente se presentan las conclusiones y las  recomendaciones de este trabajo 

de tesis. 

 

1.4  Estructura de la tesis 

 

La organización de la tesis se presenta bajo la siguiente disposición: 

 

 El capítulo 1 inicia con una descripción de la simulación electromagnética y sus 

antecedentes históricos. Se detallan también los objetivos, la metodología y la 

estructura de este trabajo de tesis. 

 

 En el capítulo 2, se trata el análisis circuital de una línea de transmisión que se 

modela mediante un circuito equivalente con elementos concentrados. Se 

analizan también la línea de retardo, el filtro pasabajas y el transformador de 

impedancias como estructuras formadas por secciones simples de línea de 

transmisión interconectadas entre sí y en donde cada sección con su terminación 

representa la carga de la sección inmediata anterior. 

  

 Las descripciones matemáticas de los métodos puros FDTD y MoL así como la 

del híbrido FDTD-MoL se llevan a cabo en el capítulo 3. 

 

 Los resultados de las simulaciones electromagnéticas utilizando FDTD para el 

filtro pasabajas y FDTD-MoL para la línea de retardo y el transformador de 

impedancias se presentan todos en el capítulo 4. 

 

 El tratamiento de señal que se da a la intensidad de campo eléctrico por medio 

de la transformada FFT y una revisión de las propiedades que debe tener un 
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pulso Gaussiano para aplicarse como estímulo en simulaciones con FDTD-MoL 

se presentan en el capítulo 5. 

 

 En el capítulo 6, se muestran los resultados de la investigación realizada con la 

técnica FDTD y la técnica hibrida FDTD-MoL. Se incluye la presentación de 

publicaciones de trabajo original con arbitraje internacional para validar la 

propuesta del modelo hibrido de simulación electromagnética. 

 

 

 El capitulo 7 trata sobre el uso del algoritmo de Bresenham para la definición de 

otras geometrías que se presentan en las líneas de transmisión planas.  

 

 Por último, en el capítulo 8, se discuten los resultados obtenidos y se dan 

algunas conclusiones y recomendaciones. 

 

 En el apéndice A se incluyen las publicaciones internacionales con los 

resultados de investigación originales que se obtuvieron con el trabajo de esta 

tesis. 
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CAPÍTULO 2 

 

 

 

ANÁLISIS CIRCUITAL DE UNA LÍNEA DE TRANSMISIÓN QUE 

SE MODELA MEDIANTE UN CIRCUITO EQUIVALENTE CON 

ELEMENTOS CONCENTRADOS 

 

2.1 Introducción 

 

Para analizar  el comportamiento de los circuitos pasivos de microcinta, es conveniente 

considerarlos como estructuras compuestas por líneas de transmisión simples 

interconectadas entre sí. Con las interconexiones se pueden generar geometrías con 

características electromagnéticas diferentes para aplicaciones muy diversas en los 

campos de la radiofrecuencia y las microondas. En este capítulo se analizan en 

particular las siguientes estructuras: una línea de retardo o meandro, un filtro pasabajas 

y un transformador de impedancias síncrono. 

2.2  Análisis circuital de una línea de transmisión utilizando un circuito     

equivalente con elementos concentrados 

 

Un línea de transmisión con pérdidas se puede representar mediante un circuito 

equivalente dado por una red en escalera que se conforma por secciones en 

configuración L , T o , y en las que se interconectan elementos resistivos (R), 

inductivos (L), capacitivos (C) y conductivos (G), según se muestra en la Fig. 2.1 

[Dueñas, 2009b]. Al aplicar a una sección de este circuito equivalente (Fig. 2.2), las 

leyes de Kirchhoff, se obtienen las ecuaciónes (2.1) y (2.2) para mallas y nodos 

respectivamente, con cantidades por unidad de longitud y en términos de los elementos 

que la constituyen: 

 

( , )
( , ) ( , ) ( , ) 0

i z t
v z t R zi z t L z v z z t

t
                          (2.1) 

( , )
( , ) ( , ) ( , ) 0

v z z t
i z t G zv z z t C z i z z t

t
                  (2.2) 
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Figura 2.1 Circuito equivalente de una línea de transmisión con pérdidas doblemente 

terminada. 

 

Al dividir (2.1) y (2.2) entre z  se obtiene 

( , ) ( , ) ( , )
( , )

v z t v z z t i z t
Ri z t L

z t
       (2.3) 

( , ) ( , ) ( , )
( , )

i z t i z z t v z t
Gv z t C

z t
    (2.4) 

Puesto que los miembros izquierdos de las ecuaciones (2.3) y (2.4) es la forma 

simple de la definición de derivación por incrementos, entonces 

( , ) ( , )
( , )

v z t i z t
Ri z t L

z t
                                    (2.5) 

( , ) ( , )
( , )

i z t v z t
Gv z t C

z t
                                    (2.6) 

Que son las muy conocidas ecuaciones del telegrafista y que representan el 

voltaje y  la corriente en  la línea para cualquier tiempo t y punto z. 

 

 

Figura 2.2 Representación de una línea de transmisión mediante elementos 

concentrados. 

 

i(z, t) R z L z 

G z C z 

i(z+ z, t) 

z 

v(z, t) 
V(z+ z, t) 

G C C G C G C V0 G 

Z0 L’ R L R L R L’ R Z0 
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Las ecuaciones anteriores se pueden convertir  al dominio de la frecuencia 

aplicando la transformación fasorial dada por Re( ) Mj t j jM e e e , a las cantidades 

reales de voltaje y corriente variantes en el tiempo, que se basan en  la función coseno y 

que y que se expresan como 

 

( , ) ( )cos( ) ( )Re( )j t jv z t A z t A z e e                            (2.7) 

( 90 )

( , )
( , ) ( ) ( )

           ( ) cos( 90 )

          ( ) Re( )

 
 j t j

v z t
Dv z t A z sen t

t
A z t

A z e e

                              (2.8) 

( , ) ( )cos( ) ( )Re( )j t ji z t B z t B z e e                            (2.9) 

( 90 )

( , )
( , ) ( )sen( )

             ( ) cos( 90 )

           ( ) Re( )j t j

i z t
Di z t B z t

t
B z t

B z e e

                             (2.10) 

donde M es la amplitud máxima del fasor en el dominio temporal, M es el coeficiente 

de la transformación fasorial en el dominio frecuencial, ( )A z y ( )B z  son las amplitudes 

del voltaje y la corriente respectivamente,  es la frecuencia angular en radianes,  y 

 son las referencias de fase en t=0 para el voltaje y la corriente respectivamente y D 

indica el operador de la derivada parcial, de modo que 

( ) ( ) jV z A z e                                                  (2.11) 

( ) ( ) jDV z j A z e                                              (2.12) 

( ) ( ) jI z B z e                                                   (2.13) 

( ) ( ) jDI z j B z e                                                (2.14) 

y de las ecuaciones (2.5) y (2.6) 

( )
( ) ( )

dV z
R j L I z

dz
    (2.15) 
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( )
( ) ( )

dI z
G j C V z

dz
    (2.16) 

tomando en cuenta que 90je j  y que se han fijado los valores de 0 . 

De la solución simultánea de (2.15) y de (2.16), se obtienen dos ecuaciones de 

onda en función de V(z) e I(z) de la siguiente manera: 

2
2

2

( )
( ) 0

dV z
V z

dz
                                          (2.17) 

2
2

2

( )
( ) 0

dI z
I z

dz
                                         (2.18) 

donde es la constante de propagación que se expresa como 

( )( )j R j L G j C                                 (2.19) 

y ,  son respectivamente la constante de atenuación y fase. 

Las expresiones (2.17) y (2.18) representan ecuaciones diferenciales ordinarias 

lineales y homogéneas, de primer grado y segundo orden que tienen las siguientes 

soluciones 

0 0( ) z zV z V e V e                                  (2.20) 

0 0( ) z zI z I e I e                                            (2.21) 

donde 0 0  V e I  son constantes de amplitud arbitraria. 

Cada una de estas ecuaciones representa ondas de voltaje o de corriente, que se 

propagan en ambas direcciones z  (término 
ze ) y z  (término 

ze ). 

La derivada de (2.20) respecto a la variable z  es 

0 0

( )
( )z zdV z
V e V e

dz
                                      (2.22) 

Al igualar esta ecuación con la ecuación (2.15),  se obtiene la corriente en la 

línea 
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0 0( ) ( )z zI z V e V e
R j L

                                   (2.23) 

Las ecuaciones (2.20) y (2.21) representan dos ondas independientes 

propagándose independientemente hacia la derecha o hacia la izquierda (o el 

cualesquiera otras direcciones opuestas) , entonces igualando las expresiones (2.21) con 

(2.23),  y asociando  los términos con el  mismo factor de propagación (
ze  o 

ze  ), se 

puede obtener la siguiente ecuación: 

0 0
0

0 0

V V R j L R j L
Z

I I G j C
                            (2.24)

 

la cual representa la impedancia característica de la línea de transmisión. 

El signo negativo en la amplitud de la onda de voltaje que se propaga en la 

dirección z  ( 0V ) en (2.24), se debe a que se considera la existencia de una reflexión 

de onda en algún punto z  sobre la línea.  

Ahora bien, (2.20) se puede reescribir como 

0 0( ) z j z z j zV z V e e V e e                                      (2.25)

 

y esta se pude transformar de regreso al dominio del tiempo 

Re( )j j t jMe M e e  para obtener la siguiente expresión: 

0 0

0 0

( , ) Re( ) Re( )

         cos( ) cos( )

z j t j z z j t j z

z z

v z t V e e e V e e e

V e t z V e t z
           (2.26)

 

donde y son los ángulos de fase de los voltajes complejos 0V  y 0V , 

respectivamente. 

El primer término de la ecuación (2.26), representa una onda viajera cosenoidal 

con una amplitud que disminuye exponencialmente hacia valores de z  que se 

incrementan. Los máximos de esta función coseno en un tiempo fijo t  tienen lugar en 

aquellos valores de z que  satisfacen la expresión  

2 ,      para 0, 1, 2, ...t z n n                            (2.27) 
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En el tiempo t t , los mismos máximos se localizan en z z , cumpliendo 

con la condición de que 

( ) ( ) 2      para 0, 1, 2, ...t t z z n n                 (2.28) 

Substrayendo (2.27) de (2.28) se obtiene que 

0t z                                                  (2.29)

 

Puesto que esta ecuación representa la relación de cambio de la distancia con 

respecto al tiempo, entonces la onda se mueve a una velocidad dada por 

p

z
v

t
                                                  (2.30) 

  Esta velocidad se conoce como la velocidad de fase, porque es la velocidad con 

la que se mueve un punto con fase constante sobre la onda (como el máximo o el 

mínimo). 

La distancia entre cualquiera de estos puntos sucesivos (los máximos o los 

mínimos) es la longitud de onda en la línea ( ) . Así, de la ecuación  (2.27) para 0  

y 1n , 

( ) 2t z t z                                 (2.31) 

y 

22 p pv v

f
                                         (2.32) 

donde f  es la frecuencia de la onda coseno. 

2.2.1 La impedancia de entrada de una línea de transmisión con     

pérdidas simplemente terminada 

 

Puesto que la impedancia de entrada es un parámetro muy general que representa bien el 

comportamiento de los circuitos y las líneas de transmisión, éste se utilizará como una 
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referencia para comparar las respuestas analíticas, simuladas y medidas de los circuitos 

de prueba. 

 

Así, la impedancia de entrada de una línea de transmisión cargada se deriva de la 

teoría descrita anteriormente. En primer lugar, mediante el uso de (2.24), la onda de 

corriente de (2.21) se puede reescribir en términos de la onda de voltaje de la siguiente 

manera: 

0 0

0 0

( ) z zV V
I z e e

Z Z
                                        (2.33) 

Luego, de la ecuación (2.20) y (2.33), la impedancia de carga 

0

0L

V
Z

I
 

de una línea de transmisión con pérdidas simplemente terminada se puede expresar 

como 

0 0
0

0 0

L

V V
Z Z

V V
                                             (2.34) 

A partir de la cual  

0
0 0

0

L

L

Z Z
V V

Z Z
                                            (2.35) 

La relación de la amplitud de la onda de voltaje reflejada con la amplitud de la 

onda de voltaje incidente, representa una figura de mérito muy importante conocida 

como el coeficiente de reflexión  de voltaje. Esta figura de mérito se expresa como  

0 0

0 0

L

L

V Z Z

V Z Z
                                           (2.36) 

Cuando la línea y la carga que la termina se encuentran totalmente desacopladas 

no se entrega potencia a la carga; en general sin embargo, parte de la onda incidente  se 

transmite a la carga con un coeficiente de transmisión dado por 
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0

2
1 L

L

Z
T

Z Z
                                          (2.37) 

Entonces ( )V z  de (2.20) e ( )I z de (2.21) pueden ser escritas en términos de  

como sigue: 

0( ) ( )z zV z V e e                                         (2.38) 

0

0

( ) ( )z zV
I z e e

Z
                                        (2.39) 

De esta manera, la impedancia de entrada a una distancia l z  de la carga, se 

puede derivar como 

2

0 02

( ) 1

( ) 1

l l l

in l l l

V l e e e
Z Z Z

V l e e e
                           (2.40) 

Sustituyendo la ecuación (2.36) en (2.40) y multiplicando por 0( ) l

LZ Z e , 

resulta que 

0 0
0

0 0

0
0

0

( ) ( )

( ) ( )

( ) ( )
     

( ) ( )

l l

L L
in l l

L L

l l l l

L

l l l l

L

Z Z e Z Z e
Z Z

Z Z e Z Z e

Z e e Z e e
Z

Z e e Z e e

                                (2.41) 

0
0

0

0
0

0

cosh( ) senh( )

senh( ) cosh( )

tanh( )
    Z

tanh( )

L
in

L

L

L

Z l Z l
Z Z

Z l Z l

Z Z l

Z Z l

                                  (2.42) 

También, de la ecuación (2.20) con z l , la relación de la onda reflejada a la 

onda incidente genera el coeficiente de reflexión como una función de l , 

20

0

( ) (0)
l

l

l

V e
l e

V e
                                           (2.43) 

0

0

0

tanh ( )

tanh ( )

L

in

L

Z Z j l
Z Z

Z Z j l
                                   (2.44) 



 

17 

 

2 2( ) (0) l j ll e e                                             (2.45) 

2.2.2 La impedancia de entrada de una línea de transmisión sin                 

pérdidas simplemente terminada 

 

Desde el punto de vista de la señal, las pérdidas son de gran importancia para líneas de 

transmisión largas o altamente disipativas, pero sólo relativamente importantes para 

líneas cortas de microcinta, en la que la constante de atenuación puede ser despreciada. 

Así, los circuitos de prueba analizados en esta tesis serán considerados como sin 

pérdidas con ( 0) . Bajo este supuesto, la ecuación (2.44) se convierte en 

 

0

0

0

0

0

0

tanh

tanh

tan
      =

tan

L

in

L

L

L

Z Z j l
Z Z

Z Z j l

Z jZ l
Z

Z jZ l

                                     (2.46) 

donde l  es la longitud eléctrica de la línea de transmisión en consideración. 

 Similarmente, de las ecuaciones (2.19) y (2.34) con 0R G  

j j LC                                                (2.47) 

0

L
Z

C
                                                      (2.48) 

También de las ecuaciones (2.20) y (2.33), las ondas de corriente y voltaje para 

0 , son dadas por 

0 0( ) j z j zV z V e V e                                           (2.49) 

0 0

0 0

( ) j z j zV V
I z e e

Z Z
                                        (2.50) 

Así, sustituyendo (2.47) en (2.30) y (2.32), la velocidad de fase es dada por 
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1
pv

LC
                                                    (2.51) 

 

y la longitud de onda por 

2

LC
                                                   (2.52) 

2.3  Análisis circuital de una línea de retardo 

Una línea de retardo (meandro) de microcinta es una línea sinuosa que produce un  

retardo en la señal. También, se usa como una antena en dispositivos electrónicos de 

microondas. Su geometría puede ser simple o bien estar formada por varias secciones 

sencillas interconectadas entre sí. Es útil en la miniaturización de antenas, en circuitos 

de identificación por radiofrecuencia (RFID por sus siglas en inglés), en aplicaciones de 

telefonía celular y en dispositivos electrónicos portables [Murji, 2005]. 

Para realizar la simulación electromagnética de una línea de retardo de un solo 

lazo (Fig. 2.3), se supone que las secciones que la conforman (A, B, C, D y E)  son 

líneas de transmisión simples interconectadas entre sí. 

 

Figura 2.3  Geometría de una línea de retardo sencilla. 

Cada sección representa una línea de retardo sencilla que se modela por una 

ecuación de diferencias centrales, esto es, se inicia con las ecuaciones del telegrafista 

sin pérdidas en una dimensión 

A 

B 

C 

D 

E 
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( , ) ( , )
( , ) 0

v z t i z t
Ri z t L

z t
                                    (2.53) 

( , ) ( , )
( , ) 0

i z t v z t
Gv z t C

z t
                                   (2.54) 

despúes, las ecuaciones con pérdidas son 

 

( , ) ( , )
0

v z t i z t
L

z t
                                           (2.55) 

 

( , ) ( , )
0

i z t v z t
C

z t
                                           (2.56) 

 

donde R, L, G y C son cantidades por unidad de longitud. 

 

Las ecuaciones del telegrafista en dos dimensiones, para líneas de transmisión 

con pérdidas y sin pérdidas, obtenidas a partir de los potenciales de Hertz, son dadas 

respectivamente como [Gwarek ,1988] 

 

( , , ) ( , , )
ˆ ˆ ˆ ˆ( , , ) ( , , )

( , , )( , , )
ˆ ˆ               0

x y

yx

v x y t v x y t
x y R j x y t x j x y t y

x y
j x y tj x y t

L x y
t t

               (2.57) 

( , , )( , , ) ( , , )
( , , ) 0

yx
j x y tj x y t v x y t

G v x y t C
x y t

             (2.58) 

( , , )( , , ) ( , , ) ( , , )
ˆ ˆ ˆ ˆ 0

yx
j x y tv x y t v x y t j x y t

x y L x y
x y t t

         (2.59) 

( , , )( , , ) ( , , )
0

yx
j x y tj x y t v x y t

C
x y t

                          (2.60) 

donde xj y yj  son las componentes de la densidad de corriente superficial. 

Las ecuaciones (2.57) y (2.59) son igualdades vectoriales en las que los 

componentes en x e y pueden ser agrupadas por separado para obtener dos pares de 

ecuaciones. Las ecuaciones (2.58) y (2.60) son igualdades escalares simples. 
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Asimismo, puesto que los pares de las ecuaciones (2.57) y (2.58) o (2.59) y 

(2.60) están compuestas por dos componentes (x e y) en j, entonces, dichas ecuaciones 

representan un circuito equivalente con más de una red escalera de secciones T o  

repetidas¸ [Dueñas, 1997]. El número de redes en escalera depende del número de 

segmentos usados en una dirección específica, dando por lo tanto, un enrejado de 

3m n  celdas.  

 

El número 3 se añade a m para tomar en cuenta el generador y su impedancia 

(dos celdas) y la impedancia de carga (una celda). La Figura 2.4 muestra el circuito 

equivalente para una línea de transmisión uniforme sin pérdidas segmentada en 

3m n  celdas cuadradas. 

 

 

 

 

    

 

 

 

 

 

 

Figura 2.4  Circuito equivalente de una línea de transmisión uniforme 

 de dos dimensiones sin pérdidas.( W.K. Gwarek, IEEE Trans.  Microwave 

 Theory Tech., vol. MTT-36, 1988, pp. 738-744, © 1988 IEEE.) 

 

Como puede verse de las ecuaciones (2.57) y (2.58), para líneas de transmisión 

con pérdidas, considerando todos los parámetros del circuito equivalente, las ecuaciones 

diferenciales parciales incluyen no sólo el bidominio espacio ( , )x y -tiempo ( )t  sino que 

también el dominio de la frecuencia ( )f , que se incorpora a través de la impedancia 

característica de la línea debido a que la impedancia es un concepto puramente 

dependiente de la frecuencia. 

 

Zl L’ Zs 

C C C C 
V1 

Zs L’ L L L’ Zl 

C C C C 
V1 

L L L’ 

Zs L’ L L L’ Zl 

Vm+1 Vm V3 V2 C C C C V1 



 

21 

 

Puesto que la mayor ventaja del método FDTD es precisamente la facilidad de 

obtener respuestas de banda ancha cuando se usa la Transformada Rápida de Fourier 

(FFT) de los diferentes estados de un pulso Gaussiano que viaja de ida y vuelta en una 

línea de transmisión, entonces, los parámetros dependientes de la frecuencia deben ser 

separados de aquellos pertenecientes al espacio-tiempo cuando se implementa el 

algoritmo computacional. Esto es, el algoritmo debe ser preparado usando el modelo de 

la línea de transmisión sin pérdidas dado por las ecuaciones (2.59) y (2.60). 

 

Así, de (2.59) y (2.60), se obtienen las siguientes tres ecuaciones independientes 

 

( , , ) ( , , )
0xv x y t j x y t

L
x t

                                   (2.61) 

( , , )( , , )
0

yj x y tv x y t
L

y t
                                   (2.62) 

( , , )( , , ) ( , , )
0

yx
j x y tj x y t v x y t

C
x y t

                        (2.63) 

 

Una aproximación discreta de las ecuaciones (2.61) a (2.63) se puede obtener 

usando  ecuaciones de diferencias centrales para ambas, las variables espaciales y 

temporales [Sullivan, 2000]. Reservando los subíndices para designar las diferentes 

componentes de onda, los superíndices para denotar la variable temporal y los 

paréntesis para indicar la variable espacial, las aproximaciones a las ecuaciones (2.61) a 

(2.63) son dadas por 

 

1/2 1/21/ 2, 1/ 2, , , 1n n n n

x xj i j j i j v i j v i j
L

t x
        (2.64) 

 

1/2 1/21/ 2, 1/ 2, 1, ,
n n n n

y yj i j j i j v i j v i j
L

t y
        (2.65) 
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1 1/2 1/2

1/2 1/2

, , 1/ 2, 1 1/ 2,

, , 1/ 2 1, 1/ 2
                                        

n n n n

x x

n n

y y

v i j v i j j i j j i j
C

t x

j i j j i j

y

     (2.66) 

 

donde 0x
sn

 es el tamaño de la celda (el más pequeño de las diferentes 

direcciones), 0 es la longitud de onda a la frecuencia de operación más alta, y sn es el 

número de muestreo, que se recomienda experimentalmente como mayor que 10 

[Sullivan, 2000]. t  es el paso de tiempo y se determina por la condición de Courant 

como 
0

x
t

n c
,  donde n es la dimensión de la simulación. 

La forma implícita de las ecuaciones (2.64) a (2.66) puede escribirse como 

 

1/2 1/2( 1/ 2, ) ( 1/ 2, ) ( , 1) ( , )n n n n

x x

t
j i j j i j v i j v i j

L x
           (2.67) 

1/2 1/2( 1/ 2, ) ( 1/ 2, ) ( , ) ( 1, )n n n n

y x

t
j i j j i j v i j v i j

L y
           (2.68) 

1 1/2 1/2

1/2 1/2

( , ) ( , ) ( 1/ 2, ) ( 1/ 2, 1)

                 ( 1, 1/ 2) ( , 1/ 2)

n n n n

x x

n n

x y

t
v i j v i j j i j j i j

C x
t

j i j j i j
C y

             (2.69) 

 

Con el fin de codificar las ecuaciones (2.67) a (2.69) en un programa de 

computadora, las posiciones semi-desplazadas por 1/ 2 , se eliminan al substraer o 

sumar una mitad. Además, los superíndices temporales se eliminan, ya que en método 

FDTD, el tiempo está implícito [Sullivan, 2000]. Así, las relaciones recursivas se 

obtienen como 

 

( , ) ( , ) ( , 1) ( , )x x

t
j i j j i j v i j v i j

L x
                           (2.70) 

( , ) ( , ) ( , ) ( 1, )y y

t
j i j j i j v i j v i j

L y
                           (2.71) 

( , ) ( , ) ( , ) ( , 1) ( 1, ) ( , )x x y y

t t
v i j v i j j i j j i j j i j j i j

C x C y
     (2.72) 
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En (2.72), x  puede considerarse igual que y , dado que ( , )v i j es un escalar 

simple. 

 

 

2.4 Análisis circuital de un filtro pasabajas con secciones de    

impedancia escalonada 

 

En los sistemas de comunicación un filtro es un circuito esencial para separar las 

componentes de señal que se desean transmitir de aquellas que se desean rechazar. Los 

filtros pasivos con secciones de impedancia escalonada (como el que se muestra en la 

Figura 2.5) son estructuras planas útiles para aplicaciones comerciales, debido a su 

tamaño pequeño y a su bajo costo de fabricación  [Chen, 2005, Hsu, 2005, Villegas, 

2009b]. 

 
 

Figura 2.5 Geometría de un filtro con secciones de impedancia escalonada. 

 

Las secciónes A, B, C, D, E, F y G forman la estructura de un filtro pasabajas. Cada 

una es una línea de transmisión que se liga en forma escalonada a la siguiente sección. 

Las expresiones (2.70) a (2.72) se usan para generar cada una de las secciones que 

conforman la geometría total del filtro pasa bajas. 

 

2.5  Análisis circuital de un transformador de impedancias síncrono 

 

Un transformador de impedancia síncrono está compuesto por secciones de línea de 

transmisión interconectadas entre sí, empezando de izquierda a derecha, con la que tiene 

B D F 

A C E G 
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la mayor impedancia característica y finalizando con la que tiene la menor. En este caso 

son tres secciones de microcinta de un cuarto de longitud de onda terminadas en una 

impedancia de carga de  50 LZ  e interconectadas como se muestra en la Figura 2.6. 

Se ha supuesto que  las impedancias características de las líneas de microcinta son de 

aproximadamente 50 , 34.5  y 25 , y que se eligió construirlas sobre un substrato 

con un espesor de 0.07874 cm  y permitividad relativa de 2.2 . Los anchos de la cintas 

fueron calculados con el método MoM [Dueñas, 2009b], y corresponden a 0.2413 cm , 

0.4064 cm  y 0.6099 cm  respectivamente. A una frecuencia central de 1.45 GHz   las 

longitudes de los transformadores de impedancia de un cuarto de longitud de onda  

90  corresponden a longitudes físicas de 3.85 cm , 3.8 cm  y 3.76 cm  

respectivamente. Sin embargo, con el fin de obtener un resultado cercano a la respuesta 

real, es recomendable usar sólo un valor, preferiblemente el más pequeño de los tres, o 

aún menor. Entonces, la longitud de los tres transformadores simples se ha fijado en 

3.76 cm . Las impedancias de entrada en las transiciones están dadas por 

0

1 0

0

tan( )

tan( )

L c c cf

c

c L c cf

Z jZ l
Z Z

Z jZ l
                                      (2.73) 

1 0 1 1
2 0 1

0 1 1 1

tan( )

tan( )

m m m
m

m m m

Z jZ l
Z Z

Z jZ l
                                     (2.74) 

2 0 2 2
3 0 2

0 2 2 2

tan( )

tan( )

m m m
m

m m m

Z jZ l
Z Z

Z jZ l
                                    (2.75) 

3 0 3 3
4 0 3

0 3 3 3

tan( )

tan( )

m m m
m

m m m

Z jZ l
Z Z

Z jZ l
                                    (2.76) 

4 0

0

0 4

tan( )

tan( )

c c cf

in c

c c cf

Z jZ l
Z Z

Z jZ l
                                      (2.77) 
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inZ
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inZ
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inZ
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inZ

 
inZ
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0 3mZ  

0 2mZ  

0 3mZ  

0 1mZ  
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Figura 2.6 Transformador de impedancias síncrono de microcinta. 

 

Otra forma para calcular la impedancia de entrada de una línea de transmisión 

terminada en una impedancia de carga dada, es mediante el análisis de redes biportales 

(Fig. 2.7) conectadas en cascada (Fig. 2.8) y  que se representan con la matriz cadena o 

[ABCD]. Con esta técnica se pueden obtener también, además de la impedancia de 

entrada (la cual se obtiene a partir del coeficiente de reflexión, vía la transformación 

bilineal), los parámetros de transmisión. El procedimiento es el siguiente: 

 

Como se muestra en la Fig. 2.8, cada uno de los elementos de circuito 

(conectores y secciones de microcinta simple), se representa mediante la matriz [ABCD] 

para una línea de transmisión sin pérdidas, la cual es dada por [Fooks, 1990] 

 

cos

1
cos

l jZsen l

ABCD
j sen l l

Z

                                  (2.78) 

 

donde 0m ffk   es la constante de fase para líneas de transmisión de 

microcinta, 0 0 0c rLC   es la constante de fase para líneas 

de transmisión coaxiales y  l  , Z  son respectivamente la longitud física y la impedancia 

característica de la línea. 

 

 

.  

 

 

 

Figura 2.7 El voltaje y la corriente de una red biportal. 
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Figura 2.8 Conexión en cascada de líneas de transmisión biportales. 

 

Luego, las matrices [ABCD] individuales se multiplican para obtener la matriz 

[ABCD] total, de la cual se obtienen los cuatro parámetros de dispersión mediante el uso 

de las siguientes transformaciones entre los parámetros [ABCD] y [S]: 

 

0

0
11

0

0

B
A CZ D

Z
S

B
A CZ D

Z

                                           (2.79) 

12

0

0

2( )AD BC
S

B
A CZ D

Z

                                          (2.80) 

21

0

0

2
S

B
A CZ D

Z

                                          (2.81) 

0

0
22

0

0

B
A CZ D

Z
S

B
A CZ D

Z

                                        (2.82) 

Enseguida,  como un ejemplo en el que se aplica el procedimiento antes descrito, 

se obtiene la impedancia de entrada ( inZ ) de una sección simple de línea de transmisión 

de microcinta [Dueñas, 1997] mediante el uso de la transformación bilineal dada por la 

siguiente ecuación:  

11
0

11

1

1
in

S
Z Z

S
                                               (2.83) 

La línea de microcinta que se analiza se supone que tiene una impedancia 

característica de 0 25 Z , un espesor  0.07874 cmd , un ancho 0.1882 cmW  y 

Bipuerto 

1 

Bipuerto 

2 

Bipuerto 

n-1 

Bipuerto 

n 
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una longitud física de 3.7 cml . Los conectores SMA hembra tienen una impedancia 

característica  de 0 50 Z  y una longitud física de 0.782 cml . 

La respuesta obtenida mediante este procedimiento se compara con la respuesta 

que se obtuvo del análisis circuital descrito al inicio de esta sección (impedancias de 

entrada en las transiciones conector-microcinta-conector) para un ancho de banda de 0 a 

3 GHz. Como se puede observar de las curvas de la Fig. 2.9, la correspondencia entre 

los trazos de la impedancia de entrada (tanto en su parte real como en su parte 

imaginaria) es excelente.  

 

Figura 2.9 Partes real e imaginaria Re( )Z e Im( )Z  de la impedancia de entrada 

inZ de una línea de transmisión simple. a) Trazo negro: análisis circuital de líneas de 

transmisión. b) Trazo verde: análisis circuital con los parametros [ABCD]. 
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Capítulo 3 

 

 

 

DESCRIPCIÓN DEL MÉTODO HÍBRIDO FDTD-MoL 

 

3.1 Antecedentes 

 

Los cambios en nuestra sociedad están estrechamente ligados a los avances tecnológicos 

y a la rapidez en el  procesamiento numérico de la información. Uno de los campos del 

conocimiento tecnológico que avanza continuamente es el de la ingeniería 

electromagnética. Como resultado de este crecimiento existen una gran cantidad de 

aplicaciones tecnológicas que la usan por todas partes. Asimismo, el empleo de las 

nuevas tecnologías de cómputo y las mejoras continuas en  paquetes informáticos son 

herramientas útiles  para el estudio de temas relacionados con la teoría electromagnética 

[Sevgi, 2008]. Los interesados en este campo del conocimiento  tienen que adquirir 

nuevas habilidades de programación para asimilar, desarrollar o generar nuevas teorías 

que permitan crear y simular experimentos electromagnéticos para laboratorios 

especializados y centros de investigación aplicada [Villegas, 2011]. 

  

Con la ayuda de la simulación electromagnética se pueden encontrar las 

soluciones de los modelos numéricos que representan el comportamiento 

electromagnético de circuitos de microcinta. El incremento en las frecuencias de 

operación y en la capacidad de miniaturización de los circuitos integrados, combinado 

con la necesidad de estudiar sistemas completos, donde los tamaños de los elementos de 

circuitos pueden ser diferentes por varios órdenes de magnitud, han aumentado la 

demanda de programación  especializada para la simulación de circuitos e 
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interconexiones de alta velocidad [Chow, 2007]. 

 

En general, los paquetes de simulación electromagnética (comerciales o de uso 

gratuito) se pueden dividir en dos categorías: los de onda completa o  3D (modelados 

por ecuaciones que incluyen las tres componentes espaciales) y los de onda parcial 2D o 

1D (que incluyen sólo dos o una componente espacial), ver las tablas 3.1 y 3.2. 

[Missouri University of Science and Technology, Electromagnetic Compatibility 

Laboratory, 2012]. Algunos de estos paquetes se comercializan con los siguientes 

nombres: Sonnet, de Sonnet Software Inc., Momentum, de Agilent Technologies y 

Microwave Office, de Applied Wave Research. 

 

Compañía Programa Lugar Categoría 

AC Microwave GmbH LINMIC+/N Aachen, Alemania 3D 

Advance Electromagnetics GEMACS 
Albuquerque, New 

Mexico, E.U.A. 
3D 

AnSoft Corporation 

Ansoft HFSS  

Slwave  

TPA 

Pittsburgh, PA., E.U.A. 

3D 

3D 

3D 

ANSYS 
ANSYS/EMAG 

ANSYS/EMAX 

Canonsburg, 

Pennsylvania, E.U.A. 

3D 

3D 

Applied Wave Research, 

Inc. 
EMSight 

Redondo Beach, CA., 

E.U.A. 
3D 

AnSoft Corporation Maxwell 3D Pittsburgh, PA., E.U.A. 3D 

Artech House WIPL-D Norwood, MA., E.U.A 3D 

Bay Technology IE3D Aptos, CA, E.U.A. 3D 

Computer Simulation 

Technology 

CST MicrowaveStudio 

CST EM Studio 

M.A.F.I.A 4 

Darmstadt, Alemania 

3D 

3D 

3D 

COMSOL 
FEMLAB 

Electromagnetics  Module 
Stockholm, Suecia 3D 

Electro Magnetic 

Applications 
EMA3D Lakewood, CO, E.U.A. 3D 

ElectromagneticsWorks 

ATLASS  

EMS  

HFWorks 

Montreal, Quebec, Canada 

3D 

3D 

3D 

ELF Corporation 
ELF/MAGIC 

ELFIN 
Osaka, Japón 3D 

EM Scientific, Inc. MiniNEC Professional Carson City, NV, E.U.A. 3D 

EMMCAP EMMCAP Tucuman, Argentina 3D 

EM Software  and FEKO Stellenbosch, Sudáfrica 3D 
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Systems 

 

Tabla 3.1 Programas comerciales de simulación electromagnética de onda 

 completa o 3D. 

 

EMCoS 

EMC Studio 

TriD 

Static3D 

Tbilisi, GE, E.U.A. 

3D 

3D 

3D 

EMS-Plus EZ-FDTD Durham, NC, E.U.A. 3D 

ESI Group 
PAM-CEM 

CRIPTE 
Paris, Francia 

3D 

3D 

ETH Zurich 
Multiple Multipole 

(MMP) Algorithms 
Zurich, Suiza 3D 

Field Precision AMaze 
Albuquerque, New 

Mexico, E.U.A. 
3D 

Flomerics 
FLO/EMC 

Microstripes 
Surrey, Inglaterra 

3D 

3D 

Grating Solver 

Development Company 

Antenna Solver 

Grating Solver 
Allen, TX, E.U.A. 

3D 

3D 

IMST GmbH Empire Kamp-Lintfort, Alemania 3D 

Infolytica Corporation 

MagNet 

ElecNet 

FullWave 

Montreal, Canada 

3D 

3D 

3D 

Integrated Engineering 

Software 

AMPERES 

COULOMB 

FARADAY 

SINGULA 

Winnipeg, Manitoba, 

Canada 

3D 

3D 

3D 

3D 

The Japan Research 

Intitute, Ltd. 
JMAG-Studio 

Ichibancho, Chiyoda-Ku, 

Tokio, Japan 
3D 

MagneForce 
MagneForce Software 

Systems 
Hamburg, NY, E.U.A. 3D 

Magsoft Corporation FLUX3D Troy, NY, E.U.A. 3D 

MEM Research EM3DS Spoltore, Italia 3D 

Nittany Scientific NEC-WIN PRO Hollister, CA, E.U.A. 3D 

OptEM Engineering, Inc. OptEM Calgary, Canada 3D 

PDE Solutions Flex PDE Antioch, CA, E.U.A. 3D 

Poynting Innovations Ltd. SuperNEC Wendywood, Sudáfrica 3D 

Quantic Laboratories Inc. 

Omega PLUS 

PCB Greenfiel 

Greenfield 3D 

Compliance 

Winnipeg, Manitoba, 

Canadá 

3D 

3D 

3D 

3D 

Remcom Inc. XFDTD State College, PA, E.U.A. 3D 
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Tabla 3.1 Continuación. 

 

 

 

Schmid & Partner 

Engineering  AG 
EMCAD Zurich, Suiza 3D 

Sigrity, Inc. SPEEDO2000 Binghamton, NY, E.U.A. 3D 

Simlab GmbH 

PCBMod 

ATHOS 

CableMod 

Munich, alemania 

3D 

3D 

3D 

Sonnet Software 

Sonnet Lite 

Sonnet Suite 8.0 

CST Micro Studio 

Liverpool, NY, E.U.A. 

3D 

3D 

3D 

Structural  Research & 

Analysis  Corporation 
COSMOS/EMS Los Angeles, CA, E.U.A. 3D 

Technical University of 

Hamburg-Hamburg 
CONCEPT II Hamburg, Alemania 3D 

ThinkWireless, Inc. QuikNEC 
Coconut Creek, FL, 

E.U.A. 
3D 

University of Bath (UK) MEGA 
Claverton Down, 

Inglaterra 
3D 

Vector Fields Inc. 
OPERA-3d 

CONCERTO 
Aurora, IL, E.U.A. 

3D 

3D 

Virtual Science Celia Aurora, IL, E.U.A. 3D 

Weidingler Associates Inc. EMFlex New York, NY, E.U.A. 3D 

John Wiley & Sons MaX-1 New York, NY, E.U.A. 3D 

Zeland Software 
IE3D 

Fidelity 
Fremont, CA, E.U.A. 3D 

Zuken EMC-Workbech Sendai, Japón 3D 

 

Tabla 3.1 Continuación. 

 

ALSTOM Research & 

Technology Centre 

SLIM Electromagnetic 

Engineering 
Stafford, Inglaterra 2D 

AnSoft Corporation Maxwell 2D Pittsburgh, PA., E.U.A. 2D 

    

ALSTOM Research & 

Technology Centre 

SLIM Electromagnetic 

Engineering 
Stafford, Inglaterra 2D 

Artech House AWAS Norwood, MA., E.U.A 2D 
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Artech House ENPLAN Norwood, MA., E.U.A 2D 

Eagleware EMPOWER  Tucker, GA, E.U.A. 2D 

EM Photonics, Inc. EMLab Newark, DE, E.U.A. 2D 

 

Tabla 3.2 Programas comerciales de simulación electromagnética de 1D y 2D. 

 

EMCoS Static2D Tbilisi, GE, E.U.A. 2D 

Faustus Scientific 

Corporation 
MEFiSTo-2D 

Victoria, British 

Columbia, Canada 
2D 

Field Precision TriComp 
Albuquerque, New 

Mexico, E.U.A. 
2D 

Integrated Engineering 

Software 

MAGNETO 

ELECTRO 

OERSTED 

Winnipeg, Manitoba, 

Canada 

2D 

2D 

2D 

Interactive Products 

Corporation 
IFS Pro Cary, NC, E.U.A. 2D 

Magsoft Corporation FLUX2D Troy, NY, E.U.A. 2D 

Quantic Laboratories Inc. Greenfield 3D 
Winnipeg, Manitoba, 

Canadá 
2D 

Tera Analysis Quickfield Tarzana, CA, E.U.A. 2D 

Vector Fields Inc. OPERA-2d Aurora, IL, E.U.A. 2D 

Department of Electrical 

and Computer 

Engineering, Concordia 

University 

TRLINE 

BOUNCE 
Quebec, Canadá 

1D 

1D 

 

Tabla 3.2 Continuación. 

 

Los simuladores electromagnéticos de onda completa se utilizan para simular 

circuitos constituidos por estructuras en 3D,  como las guías de onda o los cables 

coaxiales. Dentro de esta categoría se pueden mencionar los siguientes paquetes: HFSS 

de Ansoft Corporation, IE3D de Zeland Software y  Microwave Studio de Computer 

Simulation Technoogy (CST) [Jain, 1997)]. 

 

Además de los ya mencionados, actualmente existen una gran variedad de 

programas de cómputo utilizados por la comunidad académica y científica para realizar 

análisis y diseño con ayuda de la simulación electromagnética. Algunos de estos 

programas se ofrecen como módulos, utilerías o subrutinas de uso específico incluidos 
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como parte de paquetes multiplataforma. Entre los paquetes más conocidos se pueden 

mencionar los siguientes: Matlab, de MathWorks Inc.,  Mathcad, de Parametric 

Technology Corporation , Scientific WorkPlace, de MacKichan Software Inc., y 

Mathematica, de Wolfram Research. 

 

Una de las mayores ventajas en estos paquetes multiplataforma, es la posibilidad 

de realizar modificaciones en los códigos de programación para cambiar las variables 

físicas que definen los circuitos de microondas que se están caracterizando  [Villegas, 

2009a]. Es importante considerar que el costo de adquisición de estos paquetes es 

relativamente menor en comparación con el software comercial específico para 

simulación electromagnética. 

 

Por otra parte, un gran número de proyectos de investigación que están 

relacionados con el modelado electromagnético de circuitos planos de altas frecuencias, 

combinan técnicas numéricas para la solución de problemas de propagación  de onda 

completa. Sin embargo, el uso de técnicas hibridas para la simulación electromagnética 

enfrenta desafíos de no convergencia y problemas de dispersión numérica, entre otras 

fenómenos [Villegas, 2009a]. 

 

Asimismo, el manejo adecuado de diversas variables internas de un código de 

simulación de acceso libre, proporciona capacidades extras que no se encuentran 

normalmente en los códigos comerciales. Estas variables se pueden usar como variables 

de control para mejorar la respuesta de un circuito en particular o de un problema 

electromagnético en general [Villegas, 2009a]. 

 

3.2  Descripción del método de diferencias finitas en el dominio del  

tiempo FDTD 

 

Un procedimiento muy popular para resolver las ecuaciones de Maxwell es el que se 

basa en el método de diferencias finitas (FD, por sus siglas en inglés). Este método se 

puede aplicar en los dominios del tiempo, la frecuencia, el espacio y el espectro 

(número de onda).  La aplicación de este método consiste en calcular la solución del  

problema diferencial original en un conjunto discreto de puntos que suelen asociarse 
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con los nodos de una red [González, 2008]. En el método FD, este proceso de 

discretización se realiza mediante la aproximación de las derivadas parciales, que 

aparecen en las ecuaciones de Maxwell, por operadores en diferencias finitas. 

 

La versión más extendida del método FD es la FDTD. La FDTD fue introducida 

por Yee en 1966 para resolver las derivadas parciales de las ecuaciones de Maxwell en 

el dominio del tiempo mediante su aproximación por diferencias finitas. Como 

resultado, se obtiene un problema algebraico de tipo explícito que permite ir calculando, 

en instantes sucesivos, el valor del campo en cada punto del espacio a partir del valor 

del campo en el mismo punto en el instante de tiempo anterior y de los valores del 

campo en sus nodos adyacentes y en el instante de tiempo anterior. Este es el paradigma 

fundamental del método FDTD [Sullivan, 2000]. El método FDTD permite además, 

introducir una excitación en la estructura y simular la evolución temporal del campo 

electromagnético en la región de interés. Las condiciones de frontera más simples que 

se aplican al método FDTD son las llamadas de pared eléctrica y de pared magnética 

[González, 2008]. 

 

En el enfoque del método FDTD, ambos, el espacio y el tiempo se dividen en 

segmentos discretos. El espacio se segmenta en celdas cuadradas o cúbicas con 

dimensiones reducidas comparadas con la longitud de onda. El tiempo se divide en 

pasos de tiempo. Los campos eléctricos (E) se sitúan en las aristas de un cubo y los 

campos magnéticos (H) se colocan en sus caras, como se muestra en la Fig. 3.1. Esta 

disposición de los campos se conoce como la celda de Yee [Yee, 1966] y es la base para 

las simulaciones que se realizan con el método FDTD. 
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Figura 3.1 Malla de Yee para el método FDTD. 

La celda de Yee es una representación generalizada de los campos que pueden 

existir en un estructura electromagnética cualesquiera, ya que incluye todas las 

componentes de los campos E y H. Para una estructura específica, como por ejemplo un 

cable coaxial, las ondas que se propagan son ondas transversales electromagnéticas 

(TEM), que son un ejemplo de las ondas planas [Marshall, 1996]. Así, la discretización 

espacial de un cable coaxial sólo incluye las componentes Ex y Hy, como se muestra en 

la Fig. 3.2. 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 3.2 Localización espacial del campo transversal electromagnético (TEM). 

 

En un medio isótropo, las ecuaciones de Maxwell pueden ser escritas como 

 

t

H
E                                                   (3.1) 

t

E
H E                                                (3.2) 

 

Los ecuaciones vectoriales dadas por (3.1) y (3.2) representan un sistema de seis 

ecuaciones escalares, que se puede expresar en el sistema de coordenadas rectangulares 

como: 

EH 1 Eyx z

t z y
                                            (3.3a) 

cos( )xE z

 

z 

x 

y 

cos( )yE z
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H E1 Ey xz

t x z
                                            (3.3b) 

EEH 1 yxz

t y x
                                            (3.3c) 

HE 1 H
E

yx z
x

t y z
                                      (3.3d) 

H1 H
E

y x z
y

E

t z x
                                      (3.3e) 

H H1
E

y xz
z

E

t x y
                                      (3.3f) 

 

Siguiendo la notación de Yee, un punto en el enrejado de la región de solución se 

define como 

, , , ,i j k i x j y k z                                            (3.4) 

y cualquier función de espacio y tiempo como 

, , , , ,nF i j k F i j k n t                                     (3.5) 

donde, x y z  es el incremento espacial, t  es el incremento temporal y 

,  ,  i j k  y n  son enteros. Usando una aproximación mediante diferencias finitas centrales 

para las derivadas en el espacio y el tiempo, (la cual tiene una precisión de segundo 

orden), se tiene que 

2
, , ( 1 2, , ) 1 2, ,

0( )

n n nF i j k F i j k F i j k

x
                (3.6) 

1 2 1 2

2
, , ( , , ) , ,

0( )

n n nF i j k F i j k F i j k
t

t t
                    (3.7) 

 

Al aplicar la ecuación (3.6) a todas las derivadas espaciales de la ecuaciones 

(3.3), Yee posiciona las componentes de E y H alrededor de una la celda unitaria del 

enrejado que se muestra en la Fig. 3.1. Para incorporar la ecuación (3.7), las 

componentes de E y H se evalúan alternadamente cada medio paso de tiempo. De esta 

manera, la aproximación explicita mediante diferencias finitas a la ecuación (3.3), se 

obtiene como 
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1 2 1 2                                       , 1 2, 1 2 , 1 2, 1 2

, 1 2, 1 , 1 2, , , 1 2 , 1, 1 2
, 1 2, 1 2

n n

x x

n n n n

y y z z

H i j k H i j k

t
E i j k E i j k E i j k E i j k

i j k

 

                                                                       (3.8a) 

1 2 1 2                                       1 2, , 1 2 1 2, , 1 2

1, , 1 2 , , 1 2 1 2, , 1 2, , 1
1 2, , 1 2

n n

y y

n n n n

z z x z

H i j k H i j k

t
E i j k E i j k E i j k E i j k

i j k

 

(3.8b) 

1 2 1 2                                       1 2, 1 2, 1 2, 1 2,

1 2, 1, 1 2, , , 1 2, 1, 1 2,
1 2, 1 2,

n n

z z

n n n n

x x y y

H i j k H i j k
t

E i j k E i j k E i j k E i j k
i j k

 

(3.8c)

1

1 2 1 2 1 2 1 2

1 2, ,
                                       1 2, , 1 2, , 1

1 2, ,

1 2, 1 2, 1 2, 1 2, 1 2, , 1 2 1 2, , 1 2
1 2, ,

n n

x x

n n n n

z z y y

i j k t
E i j k E i j k

i j k

t
H i j k H i j k H i j k H i j k

i j k

 

(3.8d) 

1

1 2 1 2 1 2 1 2

, 1 2,
                                       , 1 2, , 1 2, 1

, 1 2,

, 1 2, 1 2 , 1 2, 1 2 1 2, 1 2, 1 2, 1 2,
, 1 2,

n n

y x

n n n n

x x z z

i j k t
E i j k E i j k

i j k

t
H i j k H i j k H i j k H i j k

i j k

 

(3.8e) 

1

1 2 1 2 1 2 1 2

, , 1 2
                                       , , 1 2 , , 1 2 1

, , 1 2

1 2, , 1 2 1 2, , 1 2 , 1 2, 1 2 , 1 2, 1 2
, , 1 2

n n

z z

n n n n

y y x x

i j k t
E i j k E i j k

i j k

t
H i j k H i j k H i j k H i j k

i j k

 

(3.8f) 

 

Nótese de las ecuaciones (3.8a) a (3.8f) y de la Fig. 3.1, que las componentes de 

E y H se entrelazan dentro de la celda unitaria y se evalúan en medios pasos de tiempo 

alternados. Todos los componentes de campo están presentes en un cuarto de celda 

como se muestra típicamente en la Fig. 3.3 (a). La Fig. 3.3 (b) se ilustra las relaciones 

típicas entre las componentes de campo en un plano; esto es particularmente útil cuando 

se incorporan las condiciones de frontera. La figura se puede inferir de la ecuación 

(3.3d) o de la ecuación (3.8d). Al trasladar el sistema de ecuaciones hiperbólicas (3.8a) a 
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(3.8f) a un código de computadora se debe asegurar que, dentro de un mismo lazo de 

tiempo, un tipo de componentes de campo se encuentra primero y luego con los 

resultados obtenidos, se encuentra el otro.  

 

 

Figura 3.3 Relaciones típicas entre las componentes de campo: 

(a) dentro de un cuarto de celda unitaria. 

(b) en un plano. 

 

3.3 Descripción del método de líneas MoL 

 

El método de líneas MoL, es una técnica numérica desarrollada para el análisis de líneas 

de transmisión,  estructuras de guías de onda y problemas de dispersión [Sadiku, 2000]. 

El método de líneas resuelve por lo general la ecuación de onda que es una ecuación 

hiperbólica, pero también puede ser usado para resolver problemas de ecuaciones 

parabólicas, y elípticas como la ecuación (3.9). 

2 2

2 2
0

V V

x y
                                                  (3.9) 

 

El primer paso del método de líneas consiste en discretizar la variable x como se 

muestra en la Fig. 3.4. 

Luego, la región se divide en N  líneas paralelas al eje y. Posteriormente, puesto que 

la discretización se realiza en la variable x, entonces se remplaza la segunda derivada 

con respecto a x con su equivalente en diferencias finitas. 

zH

 
xE  

zE  
yH

 

xE  

xH  

yE

 

yH

 

xH  

yH

 

xH  

(a) (b) 
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Figura 3.4 Ilustración de la discretización en la dirección  x. 

 

Para hacer esto, se aplica el esquema de diferencias centrales de tres puntos.  

2

1 1

2 2

2i i i iV V V V

x h
                                          (3.10) 

donde h  es la separación entre las líneas y está dada por 

1

a
h x

N
                                                 (3.11) 

Así pues, al remplazar la derivada con respecto x  por su equivalente en 

diferencias finitas resulta que 

 

     

2

1 12 2

1
( ) 2 ( ) ( ) 0i

i i i

V
V y V y V y

y h
                             (3.12) 

 

De esta manera, el potencial V de la ecuación (3.9) se puede remplazar por un 

vector de tamaño N dado por 

1 2, ,....,
t

NV V V V                                              (3.13a) 

donde t denota la transpuesta, 

( , ),  1,2,...,i iV V x y i N                                         (3.13b) 

y ix i x . Sustituyendo las ecuaciones (3.12) y (3.13) en la ecuación (3.9) genera 

h 

b 

y 
V1 VN 

a x 0 
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2

2 2

( ) 1
( ) 0

V y
P V y

y h
                                    (3.14) 

donde 0 es un vector columna cero y  P  es una matriz tridiagonal de tamaño N N  

que representan la forma discreta de la segunda derivada con respecto a x . 

 

1 0 0

1 2 1 0

0 1 2 1

0 0 1

l

r

p

P

p

                                     (3.15) 

Todos los elementos de la matriz [P] son ceros, excepto los términos de la 

tridiagonal; los elementos de la primera y última columna de [P] dependen de las 

condiciones de frontera en 0x  y x a . 2lp para la condición de frontera de 

Dirichlet  y 1lp  para la condición de frontera de Neumann. Lo mismo se cumple para

rp  [Sadiku, 2000; Villegas, 2009a]. 

 

El siguiente paso consiste en resolver analíticamente las ecuaciones resultantes a 

lo largo de la coordenada y. Para la solución analítica de la ecuación (3.14) es necesario 

obtener un sistema de ecuaciones diferenciales desacopladas a partir de las ecuaciones 

acopladas. Para lograr esto se define el potencial transformado V  haciendo 

V T V                                                   (3.16) 

y requiriendo que 

2t
T P T                                               (3.17) 

donde 2  es una matriz diagonal y 
t

T es la transpuesta de T . 2  y  T  son las 

matrices de autovalores y autovectores que pertenecen a P . 
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La matriz de transformación T y la matriz de autovalores 2 dependen de las 

condiciones de frontera y están dadas en la tabla 3.3 para las varias combinaciones de 

fronteras [Pregla, 2008;  Itoh, 1989]. Nótese que los autovectores de T tienen las 

siguientes propiedades: 

1
         

t

t t

T T

T T T T I
                                          (3.18) 

donde I es la matriz identidad. Substituyendo la ecuación (3.16) en la ecuación (3.14) 

se tiene que 

2

2 2

1
0

T V
P T V

y h
                             (3.19) 

Así, al multiplicar por 
1 t

T T  se encuentra que 

2
2

2 2

1
0V

y h
                                         (3.20) 

Esta es una ecuación diferencial ordinaria cuya solución está dada por 

cosh sinhi i i i iV A y B y                                       (3.21) 

donde i
i h

.
  

 

Frontera 

Izquierda 

 

 

Frontera 

Derecha 

 

 

ijT  

 

i  

Dirichlet 

 

Dirichlet 

 

2  
s e n ,  

1 1
DD

i j
T

N N
 

 

2se n
2( 1)

i

N  
 

Dirichlet 

 

Neumann 

 

 

2 ( 0.5)
sen ,  

0.5 1
DN

i j
T

N N  
 

 
( 0.5)

2se n
2 1

i

N
 

 

Tabla 3.3  Elementos de la matriz de transformación T y sus valores propios. 
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Neumann 

 

Dirichlet 

 

 

2 ( 0.5)( 0.5)
cos ,

0.5 0.5
ND

i j
T

N N  
 

( 0.5)
2se n

2 1

i

N
 

Neumann Neumann 

2 ( 0.5)( 0.5)
cos , 1,

1
, 1

NN

i j
j T

N N

j
N  

 

( 1)
2sen

2

i

N
 

Donde , 1, 2, ...,  son los subindices de  y  para las condiciones

                    de Dirichlet y Neumann respectivamente.

i j N D N

 

 

Tabla 3.3  Continuación. 

 

3.4 El método hibrido FDTD-MoL 

 

La versión electrodinámica del método hibrido que aquí se presenta se basa en una 

técnica híbrida que combina a los métodos MoL y FDTD y que fue propuesta por 

Dueñas en 2005. Por un lado, el procedimiento utiliza al FDTD en dos dimensiones 

para simular el comportamiento de un circuito de microcinta que está inmerso en una 

guía de onda rectangular infinita en la que no se definen fronteras absorbentes y por 

tanto un pulso que viaja en su interior es siempre reflejado [Nam, 1989]. Por otro lado, 

las fronteras absorbentes se definen por medio de una matriz D  o P  (operadores de 

diferencias) que es propia del MoL y en la que se incluyen las condiciones de frontera 

Newmann o Dirichlet o un una mezcla de ambas [Sadiku, 2001]. 

 

Usualmente, el método de líneas en el dominio del tiempo resuelve 

numéricamente para las variables espaciales y analíticamente para la variable temporal 

de tal forma que las ecuaciones diferenciales ordinarias quedan en el dominio del 

tiempo. 

Aquí sin embargo, se trabajará numéricamente con el FDTD para la variable 

temporal y dos de las espaciales dejando a la restante espacial como parte del MoL. 
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Para la formulación en FDTD se utilizan las ecuaciones de Maxwell que resultan 

de la excitación de una guía de onda rectangular con una componente de campo 

eléctrico zE  y que para el modo transversal magnético (TM) están dadas por 

x zH E

dt y
                                                 (3.22) 

y z
H E

dt y
                                                 (3.23) 

yz x
HE H

dt x y
                                             (3.24) 

Ahora bien, debido a que 0  y 0  (y por tanto  y ) difieren por varios 

órdenes de magnitud, entonces zE  y xH  o ( yH ) difieren igual por lo que se hace 

necesaria una normalización usando el siguiente cambio de variable: 

E E                                                     (3.25) 

Así, 

zxH E

t y
                                             (3.26) 

 

zyH E

t x
                                             (3.27) 

 

z y x
H HE

t x y
                                          (3.28) 

 

Con una discretización por diferencias centrales, tanto en tiempo como en 

espacio, se puede obtener una aproximación a las ecuaciones (3.26) a (3.28). Así, 

usando subíndices para designar a las diferentes componentes de campo, superíndices 

para denotar a la variable temporal y paréntesis para indicar a la variable espacial, las 

aproximaciones a (3.22) a (3.24) se pueden expresar por 
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1 1
2 21 1 1

2 2, , , 1 ,1
n nn n

x x z zH i j H i j E i j E i j

t y
         (3.29) 

 

1 1
2 21 1 1

2 2, , 1, ,1
n nn n

y y z z
H i j H i j E i j E i j

t x
          (3.30) 

1 1
2 2 1 1

2 2

1 1
2 2

, ,, ( , ) 1

, ,1

n nn n

y yz z

n n

x x

H i j H i jE i j E i j

t x

H i j H i j

y
               

            (3.31) 

Por otro lado, derivando parcialmente a (3.31) con respecto a y , a (3.27) con 

respecto a x  y a (3.28) con respecto a t , se obtiene la siguiente ecuación de onda: 

2 2 2

2 2 2
0z z zE E E

x y t
                                       (3.32) 

Como antes, con una discretización por diferencias centrales de tres puntos para 

la variable x , se pueden obtener las aproximaciones a (3.26) a (3.28) y (3.32) dadas por: 

x zH E

t y
                                              (3.33) 

e

x zy
D EH

t x
                                        (3.34) 

h

x yz x
D HE H

t x y
                                    (3.35) 

2 2

2 2 2
0

e

xx z z z
D E E E

y tx
                              (3.36) 

donde, zE , xH  y yH  son vectores columna que están en función de y  y de t  y 

que representan los campos a lo largo de la línea de discretización, 
e

xD , 
h

xD  y 
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e

xxD  representan, como se dijo antes, a operadores de diferencias que incorporan a las 

fronteras absorbentes y 0  es un vector columna de ceros. 

 

La matriz 
e

xxD  se diagonaliza por una matriz ortogonal 
e

xT  

1tr
e e e

x x xT T T de la siguiente manera: 

2
tr

e e e

x xx xT D T                                        (3.37) 

donde, 
e

xT  y 2  son respectivamente las matrices de autovectores y autovalores 

de 
e

xxD  y 
tr

e

xT  con 
1

e

xT son correspondientemente  la transpuesta y la inversa 

de 
e

xT
. 

 

Para esta técnica híbrida, las matrices de autovalores y autovectores se pueden 

obtener de la matriz tridiagonal P  dada por 

1 0 0

1 2 1 0

0 1 2 1

0 0 1

i

d

p

P

p

                                       (3.38) 

 

En esta matriz los elementos ip  y dp  (izquierda y derecha) son igual a 1 para 

una condición de frontera tipo Neumann e igual a 2  para una condición de frontera tipo 

Dirichlet 

Ahora bien, puesto que la matriz ortogonal 
e

xT  transforma a 
e

xxD  en una 

matriz diagonal 2 , entonces 
e

xT  puede también ser usada para transformar a 

zE  de tal forma que  
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e
z x zE T E                                                (3.39) 

y por tanto (3.31) queda como: 

2 22

2 2 2
0

z z
z

E EE

y tx
                                (3.40) 

Esta ecuación representa a un conjunto de ecuaciones diferenciales desacopladas 

cuya solución para la iésima línea de segmentación está dada por 

( , ) ( cos )zi ni ni ni ni n

n

E y t A t B sen t sen y                          (3.41) 

donde: 

22

2

m
ni

i

x

c

n
b

                                           (3.42) 

 

n
n

b
                                                        (3.43) 

1
mc  es la velocidad de propagación en el medio y b es la dimensión transversal 

más pequeña de la guía de onda rectangular. 

 

Finalmente, la solución para la componente del campo eléctrico zE , en cualquier 

punto y en cualquier tiempo, puede ser obtenida de la transformación inversa dada por 

 

,
e

z x zE y t T E                                          (3.44) 

3.5 Criterios prácticos para la implementación del método hibrido 

FDTD-MoL 

 

A continuación se proponen algunos criterios prácticos para mejorar el funcionamiento 

del método híbrido FDTD-Mol. Se discuten conceptos como la selección del tamaño 
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más apropiado para la guía de onda que contiene a la microcinta, la velocidad de 

propagación real en ésta última, el ancho más apropiado para el pulso que la excita, la 

relación adecuada entre las ondas incidente y reflejada, la preservación de ambas ondas, 

las derivadas espaciales y temporales para la parte de segmentación-discretización y la 

incorporación analítica de las condiciones de frontera [Dueñas, 2010]. 

 

3.5.1  Selección de las dimensiones de la guía de onda que contiene a la 

microcinta 

 

Luego de definir la discretización por líneas para la variable x, y de la subsecuente 

obtención de los autovalores y autovectores para una de las cuatro combinaciones 

diferentes de condiciones de frontera de Dirichlet (D) y Neumann (N), (DD, DN, ND y 

NN), la solución para la iésima línea de la componente del campo eléctrico 

transformado es dada por la ecuación (3.41), 

donde  

22

2

pmc
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i
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n
b x

                                      (3.45) 
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2
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i
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  1,2,..., ,i N   

n

n

b                                                       
(3.47) 

n es el número de modo [Nam, 1989], y 
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1
MoL

a
x

N
                                                  (3.48) 

MoLx  es la separación entre las líneas discretizadas, al considerar a  (el lado más largo 

de la guía de onda) como la unidad y N como el número de líneas (la cual coincide con 

n) solamente para el proceso del método MoL ya que  a es el espesor del sustrato de la 

microcinta para el proceso de método FDTD. En las ecuaciones (3.45) y (3.47)  b  es el 

lado más corto de la guía de onda  y  pmcv  es la velocidad corregida de fase o 

propagación en la línea de microcinta. niB , está dada por [Taflove, 1987]: 

tan( )
2ni ni ni

tB A                                             (3.49) 

y niA  se puede obtener de la ecuación (3.41) cuando se conoce 
zE del proceso hibrido 

FDTD-MoL y al considerar la propiedad de ortogonalidad de los campos modales 

[Nam, 1989]. 

 

El valor de b (el lado corto de la guía de onda) se obtiene al considerar el 

siguiente criterio empírico. Puesto que el problema en obtener los parámetros de 

dispersión en el dominio de la frecuencia para las pistas o trayectorias, se reduce al 

problema de calcular las frecuencias de corte de varios modos de la guía de onda 

rectangular, la dimensión de b  se puede encontrar de la ecuación para la frecuencia de 

corte dada por [Pozar, 1998] 

2 2

2mnc

c m n
f

a b
                                      (3.50) 

Sin embargo, para las ondas TM , el modo de orden más bajo que se propaga es 

el modo 11TM  (no existen los modos 00TM , 01TM  y 10TM ) y por tanto, para una 

determinada trayectoria de microcinta que opera a una frecuencia central que se 

encuentra por debajo de la frecuencia de corte 
mncf  para el modo 11TM , el valor de b 

resulta imaginario (modos evanescentes) y por tanto no aprovechable. Para evitar esta 

dificultad se recomienda usar el valor que se obtiene de la relación entre el lado más 

corto y el lado más largo, de una guía de onda que opera en el modo dominante 10TE  y 

que ajusta bien con el ancho a  de la microcinta. Así por ejemplo, para una frecuencia 
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central de operación 1.5 GHz.( alrededor de las bandas L y R), la relación entre b  y a

sería  / 0.5b a . 

 

3.5.2  Velocidad de propagación 

 

El uso de la velocidad de propagación correcta para una línea de microcinta [Dueñas, 

2009c] es de fundamental importancia en las tareas de simulación electromagnética, 

puesto que este parámetro impacta fuertemente sobre otros parámetros de diseño, como 

la frecuencia de resonancia y el tiempo de propagación, los cuales son cruciales para 

una temporización y enrutado confiables de las pistas y trayectorias que se usan para 

aplicaciones en interconexiones de alta velocidad en circuitos modernos de de RFID. 

 

Una forma general de la velocidad de fase correcta está dada por   

 pmc pm lv v f                                                 (3.51) 

donde lf  es el factor de alargamiento expresado en términos de la velocidad de fase en 

la microcinta pmv  (la cual se toma como la velocidad en las líneas de 50  a la entrada y 

a la salida del circuito) y la velocidad de fase en dieléctrico pdv
 
, de la siguiente manera 

n

pm

l n

pd

kv
f

v
                                                     (3.52) 

1
pm rp

eff eff

c
v c cv                                        (3.53) 

 

pd

r

c
v                                                      (3.54) 

 

k y n son números enteros positivos, / 2k p  (donde p es el numero de puertos del 

circuito), n se elige en base a la experiencia como un número entero positivo, c es la 

velocidad de la luz en el espacio libre, eff es la constante dieléctrica efectiva, rpv  es la 

velocidad de fase relativa y r  es la permitividad relativa. Cuando se usa la pmcv  en la 



 

50 

 

formulación para las simulaciones con FDTD-MoL, se asegura una convergencia fácil, 

siempre y cuando se cumplan todos los otros parámetros para los criterios del análisis. 

 

3.5.3 El ancho del pulso y la razón de la onda reflejada a la onda 

incidente   

Otro criterio analítico muy importante es el ancho del pulso y la relación que éste tiene 

con la razón de la onda reflejada a la onda incidente. Un procedimiento para optimizar  

la  función de excitación Gausiana se presenta en [Shin, 2002]. Para simulaciones 

bidimensionales, el ancho del pulso para se propone como, 

 

max

1
1.278spread

t f
                                        (3.55) 

donde 

2

FDTDx
t

c
                                                   (3.56) 

max
4 FDTD

c
f

x
                                                 (3.57) 

y 

n

pm

FDTD n

pd

Wv
x

mv
                                                 (3.58) 

es el tamaño de la celda para el proceso de FDTD [Dueñas, 2009a],el cual es la razón 

del ancho de la cinta ( )W  al número de segmentos de la cinta discretizada ( )m , 

multiplicada por el factor /n n

pm pdv v . A medida que el pulso se propaga en su pista o 

trayectoria, éste se degrada y alcanza el fin de la línea desde donde es reflejado entrando 

a un viaje de ida y vuelta. La Fig. 3.5 muestra la importancia de una buena estimación 

del ancho del pulso. Este comportamiento fue simulado usando el proceso FDTD para 

una línea de microcinta sencilla, como aparece en [Dueñas. 2009b]. Como se puede ver 

de esta figura, una cola en el pulso es más visible o aparece cuando el valor del 

parámetro de ancho del pulso (spread, por su nombre en inglés) se cambia de 8 a 4. El 
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tiempo en la Fig. 3.5 se obtiene al multiplicar el número de pasos de tiempo (200) por el 

paso de tiempo de simulación 121.7249 .t e s  

 

Asociado al ancho del pulso se encuentra la razón de la onda reflejada a la onda  

incidente. Este es un criterio práctico que permite establecer los puntos de tiempo 

correctos para la simulación, que le corresponden a los planos de observación y que 

definen las funciones de acceso y de transferencia para los parámetros de dispersión S  

[Sullivan, 2000]. 

 

 

Figura 3.5 Propagación de un pulso Gausiano con dos anchos  diferentes  sobre un 

trayectoria de microcinta.  Cuando el ancho se cambia de 8 (figura superior)  a 4  (figura 

inferior) aparece  una estela o rastro grande. 

 

Vistas gráficas del vuelo del pulso y de su reflexión se muestran en la Fig. 3.6 

para la misma línea de microcinta. Como se pude ver de esta figura, el pulso empieza a 
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establecerse antes de 100 pasos de tiempo y se encuentra con la forma de onda reflejada 

antes de 500 pasos de tiempo, por lo que parece conveniente definir los puntos de los 

tiempos de simulación para las ondas incidente y reflejada en valores cercanos a estos 

límites. Los valores de 70 para el pulso que entra y de 465 para la forma de onda 

reflejada se encontraron como una elección conveniente. El tiempo en la Fig. 3.6 se 

obtiene al  multiplicar el número de pasos de tiempo (1000) por el paso de tiempo de 

simulación 121.7249 .t e s  

 

Figura 3.6 Análisis del vuelo de un pulso Gausiano para determinar los puntos de 

tiempo de simulación y la ubicación de los planos de observación que definen los 

parámetros de dispersión S. 

Mediante el uso de estos valores, una forma práctica para definir el parámetro 

11S  es como sigue 

1

11

1

( , )
exp(2 )

( , ) FDTD

ref

op x

inc

E w z
S I

E w z
                                 (3.59) 

donde 

  
2

pm

f
j

v
                                                 (3.60) 

 es la constante de atenuación total (la atenuación en el dieléctrico más la atenuación 

en el conductor) que se calcula en el capítulo 3 de [Dueñas, 2009b] con la información 

proveniente de [Pozar, 1990; Anon, 2003; Elliot, 1993; Collin, 1992], f es la banda de 

frecuencia e opI  es el plano de observación de entrada correspondiente a 1z . 
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Un procedimiento similar puede llevarse a cabo para definir una ecuación útil 

para el parámetro 21S . Para comparación se muestran en la Fig. 3.7, los parámetros de 

dispersión 11S  para la línea de microcinta, obtenidos mediante análisis circuital, 

simulación con FDTD, medición directa [Dueñas, 2009b] y simulación con FDTD-MoL 

(cuando se usan los criterios que se presentan en este capítulo para la condición de 

frontera NN). Como  se puede observar de esta figura, la concordancia entre ellos es lo 

suficientemente buena como para validar el procedimiento. 

 

Figura 3.7 El parámetro 11S  para una pista de microcinta, obtenido mediante análisis 

circuital (negro), simulación con FDTD (azul), medición (rojo) y simulación con 

FDTD-MoL (verde). 

3.5.4  Segmentación y discretización 

Como se menciono en la sección 3.5, el procedimiento para la segmentación-

discretización, se deja para la parte de FDTD en la rutina hibrida ya que ésta es 

altamente eficiente. Por el contrario, la solución analítica para la variable espacial 

restante podría ser poco eficiente y tomar mucho tiempo si la discretización por líneas 

se incrementa [Diestel, 1984]. Un ejemplo de un circuito de microcinta que requiere de 

una discretización por líneas grande es el del acoplador de impedancias de varias 

secciones de un cuarto de longitud de onda, ya que éste usa una cascada de varios 

transformadores individuales de un cuarto de longitud de onda de anchos diferentes, 

para acoplar apropiadamente dos impedancias distintas. Este problema se puede 

simplificar mediante el uso de un procedimiento combinado de discretización no 

equidistante y de reducción de la complejidad modal [Diestel, 1984; Vietzorreck, 2004]. 
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3.5.5  Condiciones de frontera analíticas  

Las condiciones de frontera absorbente (ABCs, por sus siglas en inglés) de capa 

perfectamente acoplada (PML, por sus siglas en inglés) [Berenger, 1994], son las más 

populares cuando se realizan simulaciones con FDTD que se basan en las ecuaciones de 

Maxwell (donde se considera una densidad de flujo de la corriente de desplazamiento). 

Estas condiciones permiten confinar el problema electromagnético de una microcinta 

dentro de un área tetragonal (2-D) o de un volumen hexaedral (3-D), de tal manera que 

la tarea computacional se restrinja a dimensiones manejables. Por el contrario, las 

simulaciones con FDTD que se basan en las ecuaciones del telegrafista,  requieren sólo 

de terminaciones circuitales de entrada/salida o de  fuente/carga, ya que aprovechan el 

hecho de que la propagación se lleva a cabo mediante la densidad de flujo de la 

corriente de conducción, por lo que los límites geométricos de las cintas conductoras de 

la microcinta son fronteras naturales entre las transiciones laterales (conductor-

dieléctrico), superior (conductor-aire) e inferior (dieléctrico-conductor). 

Estas condiciones eficientes de frontera requieren, sin embargo, ser modificadas 

cada vez que la geometría del circuito en simulación varía o el caso de estudio cambia. 

En contraste, las condiciones de frontera mezcladas Dirichlet-Neumann del método 

MoL, se separan para ser establecidas en la parte analítica del proceso de simulación, 

aportando grados de libertad adicionales ya que éstas son independientes de las 

variaciones y la compeljidad de la geometría del circuito. En la Fig. 3.8 se muestra el 

paso de tiempo en el que el pulso Gausiano arriba a la última celda de la línea de 

microcinta segmentada. En este paso de tiempo el pulso es absorbido en su totalidad, 

debido a la condición de frontera NN analítica.  

3.5.6  La transformada rápida de Fourier (FFT)  

Para simular un circuito pasivo de microcinta, el procedimiento FDTD-MoL requiere 

definir un par de puntos de observación. En principio, en la versión original  de la 

técnica de simulación electromagnética FTDT-MoL [Dueñas, 2009a; Internal Tecnnical 

Report, Radio Frequency and Microwaves Academic Body, Department of Electronics, 

University of Guadalajara, México, 2009. To be submitted to IEICE Electronics 

Express], estos puntos se determinaron mediante una inspección visual del vuelo del 

pulso Gausiano que se aplica al circuito, vía un proceso de prueba y error. 
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Posteriormente, para evitar las incertidumbres del procedimiento visual, el 

proceso se automatizó por medio de la transformada discreta FFT [Villegas, 2009a; 

Villegas 2010]. Luego, a principios de 2010, se publicaron los criterios prácticos para la 

implementación de una técnica híbrida FDTD-Mol para aplicaciones en el análisis 

electromagnético de pistas y trayectorias de microcinta [Dueñas, 2010]. Más 

recientemente, este mismo método híbrido se aplicó con éxito en la simulación de un 

transformador de impedancias síncrono [Villegas, 2011]. 

 

La transformada rápida de Fourier FFT es una herramienta computacional 

poderosa para convertir una señal del dominio del tiempo en una señal en el dominio de 

la frecuencia, o viceversa. Esta transformada discreta se puede usar para determinar el 

contenido frecuencial de la componente de campo eléctrico longitudinal zE , mediante 

una sumatoria de n muestras. Así, la FFT para zE  se pude expresar como 

 

( )

0

( ) ( )
T

j n t

z z

n

E E n t e                                       (3.61) 

 

donde  T  es el número de iteraciones, ( )zE es la FFT de la intensidad de campo 

eléctrico,  
( )( ) j n t

zE n t e  es la amplitud discreta del campo eléctrico y n es el número 

de muestras o pasos de tiempo. Puesto que la FFT es bilateral (i.e., existe simetría), sólo 

una mitad de la gráfica es necesaria en la región que comprende entre 0.5 y 1 pasos de 

tiempo normalizados [Villegas, 2010]. 
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Capítulo 4 

 

 

 

SIMULACIÓN ELECTROMAGNETICA 

 

4.1 Introducción 

 

Cuando se utiliza simulación electromagnética para diseñar circuitos de alta frecuencia, 

es posible conocer a priori el comportamiento de dichos circuitos. Esto es así debido a 

que las variables de diseño que intervienen en la simulación se pueden controlar en el 

momento mismo en que se modifican las características de los circuitos. 

 

Durante la simulación de estructuras pasivas de microcinta se utilizan técnicas 

numéricas diversas para resolver las representaciones matemáticas que modelan las 

estructuras de los circuitos planos. 

 

En este capítulo, se llevan a cabo las simulaciones de los siguientes circuitos de 

microcinta: un filtro pasabajas (utilizando el método FDTD puro), una línea de retardo 

(sinuosa) y un transformador de impedancias síncrono (utilizando el método FDTD-Mol 

híbrido). 

 

Los resultados de la simulación del filtro pasabajas, obtenidos con el método 

FDTD puro, se comparan con los resultados obtenidos mediante el método de 

momentos MoM  y con los obtenidos por medio una técnica de muestreo adaptativo en 

frecuencia (AFS, por sus siglas en inglés) [Timmins, 2000].  Los resultados de la 

simulación la línea de retardo se comparan con los resultados obtenidos mediante la 

caracterización de una línea sinuosa que fue construida para tal propósito [Villegas, 

2009b]. Los resultados de la simulación del transformador de impedancias síncrono, 

obtenidos mediante el método FDTD puro se comparan con los resultados de la 

simulación obtenidos por medio del método FDTD-Mol híbrido [Villegas, 2011]. 
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4.2   Simulación de un filtro pasa-bajas de microcinta con el método 

FDTD puro   

 

Un filtro de microondas es una red de dos puertos que se utiliza para controlar la 

respuesta en frecuencia en cierto punto de un sistema, mediante la transmisión de 

algunas frecuencias dentro de una banda de paso y la atenuación de otras frecuencias 

dentro de una banda de restricción o rechazo. Las respuestas en frecuencia típicas 

incluyen las características de pasabajas, pasaaltas, pasabanda y de rechazo de banda  

[Pozar, 1998]. 

 

En altas frecuencias (microondas), los filtros pasivos de microcinta son 

componentes muy comunes, con aplicaciones importantes en equipos de telefonía 

móvil,  en circuitos de redes inalámbricas, en sistemas de radar, en equipos médicos y 

en circuitos de medición, entre otras. Un filtro pasabajas trabaja a frecuencias por 

debajo de su frecuencia de corte y atenúa su respuesta para frecuencias mayores a ésta, 

como se muestra en la gráfica de respuesta en frecuencia de la Fig.  4.1. El circuito 

equivalente de un filtro pasabajas, se representa por una red de inductancias en serie y 

capacitancias en paralelo como se muestra en la Fig. 4.2. Muchas técnicas y 

metodologías para la simulación de filtros de microondas se encuentran disponibles en 

la actualidad. Artículos que capacitan o califican a los diseñadores para elegir el método 

más apropiado para las diversas aplicaciones y topologías, se pueden hallar en la 

literatura que revisa el estado del arte en este campo. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 4.1 Gráfica de respuesta en frecuencia de un filtro pasa-bajas. 
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Figura 4.2 Circuito equivalente de un filtro pasa-bajas. 

 

Los filtros son componentes primordiales y necesarios para todo sistema de 

microondas. La línea de microcinta es un buen candidato para el diseño y construcción 

de filtros debido a sus ventajas de bajo costo, tamaño compacto, peso ligero, estructura 

plana y fácil integración con otros componentes en una sola placa de circuito [Singh, 

2011]. 

 

En esta sección se analiza un filtro pasabajas (LPF, por sus siglas en inglés) del 

tipo de impedancia escalonada, que originalmente fue modelado por Timmins (2000). El 

filtro se simula usando un código de Matlab
®

  que se basa en las ecuaciones del 

telegrafista y tiene las dimensiones que se muestran en la Fig. 4.3. Suponiendo que el 

filtro se implementa físicamente sobre un sustrato con una permitividad relativa  

10r  y una altura 0.2 H mm , los resultados se pueden obtener en una banda amplia 

(desde 1 a 15 MHz). 
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Figura 4.3 Geometría del un filtro de microcinta pasabajas, del tipo de impedancia 

escalonada. 

El punto de vista de la comparación se basa en la técnica de síntesis de redes de 

Cauer, la cual usa análisis electromagnético en el dominio de la frecuencia, de onda 

completa y un algoritmo de muestreo adaptativo en frecuencia (AFS), diseñado para 

aplicaciones en banda ancha y con el objeto de disminuir los cálculos. Primero, el 

algoratmo AFS se aplica al método MoM para producir una función racional y luego, la 

función racional se sintetiza por medio de la técnica de Cauer para generar el circuito 

equivalente que está siendo analizado.  

 

4.2.1 Análisis y síntesis de la red de Cauer 

 

Cuando los datos de una medición se usan para obtener una curva de ajuste, la ecuación 

que resulta puede ser una función de cualquier orden y grado, una función en serie de 

potencias o cualquier otra función general. Para un filtro pasabajas de microcinta, que es 

un circuito resonante con comportamiento predecible, la función de ajuste puede ser una 

función racional simple. Así, una función que modela bien a un circuito de microcinta, 

se puede obtener con sólo unos pocos puntos de muestreo en  frecuencia. La AFS es una 

buena técnica para llevar a cabo esta tarea. Este proceso ahorra mucho esfuerzo 

computacional cuando se usan métodos de simulación electromagnética que requieren 

inversión de matrices, como en el caso del método MoM. 

 

En el artículo de Timmins (2000), se analizan tres circuitos simples que han sido 

bien representados por una función racional que se obtuvo con la técnica AFS. Para 

circuitos más complejos, como los que se encuentran en aplicaciones de RFID 

(discontinuidades generales, líneas de retardo, líneas sinuosas, etc.), éste no puede ser el 

caso y es preferible usar los métodos puros, como el método FDTD, o bien la técnicas 

mezcladas, como el método híbrido de FDTD-MoL [Dueñas, 2010]. 

 

Timmins  (2000), propone usar un programa comercial (el paquete IE3D
®
, que 

se basa en el método MoM y es comercializado por la compañía Zeland Software) para 

obtener los pocos puntos de la frecuencia de la función racional, una técnica de síntesis 
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para generar un circuito de Cauer modificado y un código de análisis de circuitos 

(SPICE
®

) para analizar las tres redes de Cauer que representan los circuitos de prueba. 

Por otra parte, con el objeto de validar los resultados de Timmins, en esta 

sección se usa la técnica FDTD pura bidimensional para simular el filtro pasabajas 

[Dueñas, 2009a]. Las respuestas son tan similares que se validan por sí mismas. 

 

4.2.2 Aplicación del filtro pasabajas en un circuito de RFID 

 

Los sistemas de radio frecuencia se desarrollan cada vez más hoy en día. Dispositivos 

satelitales, circuitos inalámbricos y lectores de RFID son algunos ejemplos de este 

crecimiento explosivo. 

 

Los lectores de RFID son una tecnología presente en muchas aplicaciones de la 

vida cotidiana. Algunos ejemplos de estos circuitos se pueden encontrar en el registro de 

mercancías, en el manejo de inventarios, en la automatización industrial y en los 

procesos agrícolas. Una característica común y útil en todos ellos es el requisito de 

garantizar una detección infalible de la señal de datos. Pares de etiqueta-lector bien 

estructurados y de bajo costo pueden cumplir este requisito con facilidad. La Fig. 4.4 

muestra el esquema de un lector activo con etiqueta pasiva que se concibió para operar a 

frecuencias de microondas.  

 

La etiqueta pasiva (la tarjeta de circuito impreso no incluye la batería) está 

compuesta por una línea de transmisión de retardo con  múltiples vueltas, terminada en 

circuito abierto, que genera una modulación por conmutación de encendido-apagado 

(on-off keying modulation, OOK por sus siglas en inglés) [Villegas, 2009c], una antena 

de microcinta de parche triangular y un capacitor conmutable que se utiliza como sensor 

para modificar la frecuencia de resonancia de la antena y así cambiar la amplitud de la 

señal aplicada [Chamarti, 2006; Shrestha, 2008]. Un lector activo [Preradovic, 2007] 

que consta de un oscilador local (915 MHz), un amplificador de potencia (necesario 

sólo si la distancia entre el lector y la etiqueta es grande), un circulador para separar las 

señales de entrada y de salida, una antena de microcinta de parche triangular, un 

amplificador de bajo ruido (LNA, por sus siglas en inglés) para mejorar la sensitividad y 
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aumentar el intervalo de detección y un LPF o un filtro pasabanda (BPF, por sus siglas 

en inglés) para aumentar la selectividad del lector. 

 

  

 

 

 

   

 

 

 

 

Figura 4.4 Esquema de un par  etiqueta-lector de RFID. 

 

Un LPF de microcinta de impedancia escalonada operando a una banda de 

frecuencia más baja [Cho, 2004], puede ser fácilmente simulado e implementado para 

filtrar partes diferentes de la señal OOK inteligente. No es necesario un detector-

demodulador de envolvente o  picos o un detector de envolvente, debido a que solo 

existen la presencia o ausencia de una onda portadora sin una onda moduladora. 

 

 El arreglo de la Fig. 4.4 se puede considerar como la base para desarrollar un 

lector universal que permita leer etiquetas múltiples. El uso de tecnologías planas 

reduce el costo de implementación de estos lectores. 

 

4.2.3 Simulación del filtro LPF 

 

El proceso completo de la simulación del filtro pasabajas de microcinta que se muestra 

en la Fig. 4.3, se obtiene mediante la implementación del método FDTD en códigos de 

programación realizados en lenguaje Matlab
®
 [Dueñas, 2009b]. El proceso de la 

simulación del LPF se realiza en un ancho de banda que cubre desde 1 GHz hasta 15 

GHz. Luego de esto, la magnitud y las fase de los parámetros 11S
 y 12S

 que se 

obtuvieron de la simulación con FDTD (Fig. 4.5), se comparan con los que se 

obtuvieron mediante el método MoM y con los que se obtuvieron con la técnica de 
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síntesis de redes de de Cauer (reproducido en la gráficas de la Fig. 4.6) [Timmings, 

2000]. 

 

 

Frequency  (GHz) 

(a) Magnitud de 11S (azul). Magnitud de 12S (negro) 

 

 

 

Frequency (GHz) 

 (b) Fase de 11S (azul). Fase de 12S (negro) 

 

Figura 4.5  Parámetros de dispersión de un filtro pasabajas de microcinta de 

impedancia escalonada obtenidos mediante simulación con FDTD. 

 

Como puede verse de la Figs. 4.5 y 4.6, existe una buena concordancia entre las 

respuestas de los tres métodos (FDTD, MoM y de Cauer). Los puntos de frecuencia 

sobre las curvas de las magnitudes de 11S
 y 12S

 son casi todos coincidentes, excepto 

para los picos mínimos. Asimismo, los puntos de frecuencia sobre el trazo de la fase de 

11S
 son similarmente concurrentes, incluyendo las inflexiones alrededor de 6 y 19 GHz. 

Por el contrario, mientras que la primera inflexión sobre el trazo de la fase 12S
 que se 
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encuentra alrededor de 6.5 GHz concuerda en ambas figuras, la segunda inflexión, 

cercana a 11 GHz apenas se aprecia en la Fig. 4.5. 

 

 

 

Frequency  (GHz) 

(a) Magnitud de 11s , MoM (diamante azul) y de Cauer (línea punteada azul), 

 Magnitud de 12s ,  MoM (cuadro negro) y de Cauer (línea punteada negra). 

 

 

Frequency (GHz) 

(b) Fase de 11s , MoM (diamante azul) y de Cauer (línea punteada azul), 

Fases de 12s ,  MoM (cuadro negro) y de Cauer (línea punteada negra). 

         Figura 4.6 Redención de figuras de [Timmings, 2000], (a) Magnitud de 11s  y 12s . 

(b) Fase de  11s  y 12s  .  

 

La buena convergencia de la subrutina FDTD se aseguró con la aplicación de la 

velocidad de  propagación correcta en la microcinta [Dueñas, 2010]. 

 

4.3 Simulación de una línea de retardo con la técnica hibrida FDTD-

MoL 
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En esta sección se prueba la aplicabilidad de la técnica de simulación FDTD-MoL 

híbrida, desde el punto de vista en el que las líneas de transmisión de microcinta se 

utilizan para el enrutado de pistas. 

 

Figura 4.7  Fotografía de una línea de retardo de lazo sencillo, construida sobre un 

substrato de 0.07874 cm  de espesor con una permitividad relativa de 2.2  y que se 

encuentra doblemente terminada en conectores SMA hembra. 

 

 El circuito de prueba es una línea de retardo de lazo sencillo de 50 , 

construida sobre un substrato de 0.07874 cm  de espesor y una permitividad relativa de 

2.2 . La Fig. 4.7 muestra una fotografía del circuito de prueba que consta de tres 

segmentos horizontales con una longitud individual de 3.78 cm  y dos segmentos 

verticales con una longitud individual de 2.73 cm . 

 

4.3.1 Variables de control 

 

Como se mencionó en los antecedentes del capítulo 3, para el caso particular de 

trayectorias y pistas de microcinta, las variables de control que se pueden modificar son: 

la exponencial n  en la ecuación (3.52), los puntos de tiempo de la simulación (ver Fig. 

3.6), el ajuste en la longitud de los segmentos de la microcinta mediante la variación del 

tamaño de la celda dado por la ecuación (3.58). Además, se pueden cambiar también los 

parámetros que definen a la microcinta y las longitudes de los conectores, durante el 

proceso de  inserción/desinserción si el circuito se encuentra conectorizado, etc. 
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Por otra parte, la relación de la onda reflejada a la incidente es un criterio que 

permite determinar el mejor par de puntos de tiempo de simulación para obtener las 

expresiones correctas que representan los parámetros de dispersión S  de una trayectoria 

de microcinta. 

 

 

Figura 4.8 Análisis del vuelo de un pulso Gaussiano para determinar los puntos de 

tiempo de la simulación y la ubicación de los planos de observación en los que se 

definen los parámetros de dispersión S . 

 

 Al observar el comportamiento de un pulso de excitación a medida que viaja 

sobre la trayectoria (ver Figs. 4.8 y 4.9), se detectan varios puntos de tiempo posibles, 

que al combinarse uno con otro generan, varios pares de valores viables, de entre los 

cuales se elige el más apropiado.  

 

Primero, se lleva a cabo un ajuste en las longitudes de los segmentos de la línea 

de retardo para compensar las variaciones en su dimensión total, las cuales son causadas 

por la introducción de los conectores SMA y por el redondeo que se hace de esas 

longitudes, cuando se aproximan por un número entero de celdas. Luego, con el uso de 

los valores de las longitudes ya ajustados, se implementan dos estrategias gráficas, una 

en el dominio del tiempo solamente, y otra en ambos dominios, el temporal y el 

espacial, para visualizar todos los puntos de tiempo posibles de simulación. 
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El primer procedimiento gráfico se muestra en la Fig. 4.8. Como  puede verse de 

la amplitud del pulso de campo magnético, casi cuatro “perlas de collar” se completan 

antes de que el pulso incidente o entrante se encuentre con la forma de onda reflejada en 

aproximadamente 900 pasos de tiempo, indicando que los puntos de tiempo  apropiados 

deben establecerse alrededor de este valor. 

 

También, de la misma parte de la figura, se puede observar que el pulso 

incidente ya se ha formado bien alrededor de los 500 pasos de tiempo. Así, parece 

adecuado elegir el segundo punto de tiempo en la relación de la onda reflejada a la 

incidente, cercano a este número de pasos de tiempo. 

 

Por otra parte, el segundo procedimiento gráfico se basa en la búsqueda de los 

puntos de tiempo en los que el nivel de la señal o forma de onda es suficientemente 

perceptible en el segmento de salida de la línea de retardo. Como se  puede observar de 

la Fig. 4.9, en el paso de tiempo 804, un nivel del campo eléctrico zE
 perfectamente 

detectable es apreciable y por consiguiente se registra como un valor viable. 
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Figura 4.9  Avance de un pulso Gaussiano en una línea de retardo, cuando llega al 

puerto de salida en el último segmento de la línea.  El segmento muestra un nivel del 

campo eléctrico zE
 lo suficientemente notorio. 

 

 

Otros valores posibles son los siguientes: pulso incidente (581, 599, 600, 607, 

615, 628, 680 y 694) y forma de onda reflejada (804, 863, 881, 885, 894, 906, 928, 931, 

950, 957, 958 y 972). Los números marcados en negritas son los más notables. Una 

buena combinación fue la de 804 con 600. 

 

Así, el parámetro 
11S  es dado por  

1

11

1

exp 2
, 

, 

ref

op FDTD

inc

E z
S I x

E z
   (4.1) 

donde 

2

pm

f
j

v
                                                (4.2) 

 es la constante de atenuación total (atenuación del dieléctrico más la atenuación del 

conductor), como se calcula en el capítulo 3 de [Dueñas, 2009b], f  es la banda de 

frecuencia  e opI  es el plano de observación a la entrada que corresponde a 1Z . 

  

El segmento de salida en la Fig. 4.9 es ligeramente más largo que 3.78 cm , 

debido a que el conector SMA de salida ha sido incluido (insertado) como una parte de 

este segmento al agregar 9 celdas extras de 0.8043 mm  cada una, lo que representa un 

incremento de 0.7239 cm  a la longitud individual (aproximadamente igual a la longitud 

del conector).  

 

La impedancia de entrada en el conector de entrada 1inc
Z

 , se puede obtener 

al considerar que el conector es una línea coaxial terminada por la impedancia que 

resulta de la transformación bilineal de la ecuación  (4.1) [Dueñas, 1997], dada por  

11

0

11

1

1
in

S
Z Z

S
                                             

(4.3) 
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donde, 0Z  es la impedancia característica de la línea de retardo.  

Así, 

1

50 tan
50

50 tan

in

inc

in

Z j n x
Z

jZ n x
                             

       (4.4) 

donde n es el número de celdas de compensación, x es el tamaño de la celda dado en 

la ecuación (3.58) de capítulo 3 y por último el parámetro 11S  en el conector de entrada 

se expresa por [Dueñas, 2009b] 

 

1

11

1

50

50

inc

inc

Z
S

Z
                                                   (4.5) 

 

Los parámetros 11S
 de la línea de retardo como fueron generados por la 

simulación FDTD-MoL y la medición se muestran ambos  en la Fig. 4.10 para su 

comparación. Ambos trazos son tan similares que se convalidan así mismos. 
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Figura 4.10  Parámetro 11S  de la línea de retardo de microcinta obtenida mediante 

simulación con FDTD-MoL (trazo verde) y mediante medición (trazo rojo). 

 

 

4.3.2 Aplicaciones a RFID e interconexiones de alta velocidad 

 

El etiquetado electromagnético de bajo costo es uno de los axiomas clave en las 

aplicaciones de RFID [Fletcher, 2002]. Las etiquetas pasivas electromagnéticas no 

encapsuladas, fabricadas sobre estructuras metálicas planas multiresonantes, son buenas  

candidatas para cumplir este axioma. Una geometría posible para estas estructuras 

planas es la del circuito LC en espiral [Rautio, 2007]. Otra, es aquella compuesta por 

una línea recta y una línea de retardo en serpentina [Chamarti, 2006]. Para evitar el 

proceso costoso de prueba y error, ambas estructuras pueden ser analizadas fácil y 

confiablemente mediante el uso del método de simulación electromagnética FDTD-

MoL hibrido. 
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Así por ejemplo, un buen enfoque de análisis para una etiqueta que se basa en 

una línea sinuosa, podría resultar en un diseño que no requiera de los circuladores o 

aisladores en miniatura costosos que se usan como elementos separadores en [Chamarti, 

2006] y los cuales indudablemente serán, en muchos casos, más caros que los objetos o 

artículos a ser identificados. En un documento [Shrestha, 2008] se  propone una nueva 

técnica para evitar este requerimiento. 

 

Las palabras sinuosa, meandro o serpentina son sinónimos que se emplean 

indistintamente para designar las línea de retardo que se usan  para ajustar compensar 

los retardos de tiempo dentro de una tarjeta de computadora personal [Johnson, 2001]. 

Como interconexiones de alta velocidad, estas líneas de retardo sufren de problemas 

típicos como el bamboleo, el sobretiro, la interferencia, etc. Un diseño bien 

documentado que resuelve o reduce muchos de estos problemas, se puede llevar a cabo 

mediante una manipulación sabia de las variables de control que se presentan en la 

sección 4.3.1. 

 

4.4  Simulación de un transformador de impedancias síncrono con 

FDTD-MoL 

 

Para la simulación electromagnética de circuitos pasivos de microcinta, [Dueñas, 

2009b], se usaron las técnicas del método MoM y el método FDTD para caracterizar 

varios circuitos pasivos de microcinta. En esta sección la simulación se realiza sobre un 

transformador de impedancias síncrono como el que se muestra en la Fig. 4.11. El 

circuito tiene una impedancia de carga 
50 LZ

, y tres secciones de microcinta cuyas 

impedancias características son de 50 , 34.5  y 25  respectivamente. 

El espesor del sustrato es de 0.07874 cm , la permitividad relativa es de 2.2  y las 

longitudes físicas de cada sección son de 3.85 cm , 3.8 cm  y 3.76 cm , 

respectivamente. 
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 Las impedancias de entrada en las transiciones fueron dadas anteriormente en la 

sección 2.4 (ecuaciones (2.73) a la (2.77)) y el valor de la impedancia del conector, 

como se dio en la sección anterior (ecuación (4.4)). 

 

En los tiempos apropiados de la simulación con FDTD-MoL se determinan las 

funciones de transferencia de los parámetros de dispersión de circuitos de microcinta 

planos y estos tiempos se encuentran cuando se aplica la FFT a la intensidad de campo 

eléctrico. [Villegas, 2011] 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 4.11  Transformador de impedancias síncrono de microcinta. 
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. 

Figura 4.12  Distribución de la intensidad de campo eléctrico en un transformador de 

impedancias síncrono. 

 

 La Fig. 4.12  muestra la propagación de la intensidad del campo eléctrico 

cuando se aplica un pulso Gaussiano a un transformador de impedancias síncrono. La 

transformada discreta FFT se puede utilizar para determinar el contenido frecuencial de 

la componente del campo eléctrico longitudinal zE
, por medio de una sumatoria con n 

número de muestras, como se mencionó en la sección 3.5.6 (ecuación (3.61)) [Etter, 

1997]. 

 

 

 

Figura 4.13  Par de valores encontrados con la FFT aplicada al transformador de 

impedancias síncrono. 
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El par de valores obtenidos por el análisis del pulso Gausiano y la respuesta de 

esta transformación son respectivamente el pulso incidente y la onda reflejada, como se 

muestra en la Fig. 413. Los valores para la simulación son 191 pasos de tiempo 

normalizados para la onda reflejada y 101 pasos de tiempo normalizados para el pulso 

incidente [Villegas, 2010]. 

 

La simulación con la técnica FDTD-MoL híbrida se realiza con un código de 

programación ejecutado en Matlab. Los gráficas de las partes real e imaginaria de la 

impedancia del transformador de impedancias síncrono, se comparan con las de 

simulación electromagnética FDTD pura y los resultados se presentan en la Fig. 4.14. 

 

  

 

Figura 4.14  Simulación del  transformador de impedancias síncrono: 

a) La línea azul es la técnica FDTD-MoL híbrida.  

b) La línea verde es el método FDTD puro. 
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TRATAMIENTO DE LA SEÑAL CON LA FFT APLICADA A 

CIRCUITOS PLANOS 

 

 

5.1 Introducción 

 

El tratamiento digital de la señal se origina hacia finales de la década de los sesentas del 

siglo pasado. Surge como una herramienta de ayuda para el diseño de nuevos circuitos y 

dispositivos experimentales que están relacionados con el estudio de la propagación de 

la señal. Para 1965 aparece el algoritmo de la FFT que permite el cálculo de la 

transformada discreta de Fourier (DFT, por sus siglas en ingles) con un costo 

computacional reducido, lo que no se podía lograr antes de la aparición de esta 

transformación. A partir de los años setentas del siglo pasado y con el avance continuo 

de la tecnología electrónica, surge en 1972 el primer procesador de propósito general. 

Luego, en 1980 se fabrica el primer microprocesador especializado en el tratamiento de 

la señal ( DSP), que es útil para llevar a cabo de manera eficiente, el cálculo reiterado 

de la combinación producto-acumulación en los procesos numéricos (operación 

necesaria para la convolución) [Mariño, 1999]. 

 

FFTW es el acrónimo utilizado para la frase inglesa Fast Fourier Transform in 

the West. El FFTW es un programa de uso libre que se usa profusamente para calcular 

la DFT y varios de sus casos especiales. Su desempeño es comparable con el de los 

programas comerciales optimizados [Frigo, 2005]. Sin embargo, a diferencia de estos 

programas, el arreglo de la  FFTW  no está sujeto a una equipo fijo. En su lugar, la 

FFTW utiliza un planificador  para adaptar sus algoritmos al hardware con el  fin de 

maximizar el rendimiento. La entrada al planificador es un verdadero problema, i. e., un 

lazo multidimensional de  DFTs  multi-dimensionales.  
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El planificador aplica un conjunto de reglas para transformar recursivamente un 

problema complejo en sub-problemas del mismo tipo pero más simples. Los problemas 

"suficientemente simples", se resuelven directamente mediante un código optimizado, 

que se genera automáticamente por un compilador de propósito específico.  

 

La FFTW es rápida, pero su velocidad no va en detrimento de su flexibilidad. De 

hecho, la  FFTW es probablemente la biblioteca más flexible para DFT con que se 

cuenta actualmente [Frigo, 2005]: 

 

 La FFTW está escrita en lenguaje C portable y se ejecuta bien en varias 

arquitecturas  y sistemas operativos. 

 La FFTW calcula  las  DFTs en un tiempo ( log )O n n  para cualquier longitud n . 

(Muchas de las otras implementaciones de la DFT se restringen a un subconjunto de 

tamaños o se calculan en un tiempo 
2( )n  para ciertos valores de n , como cuando n  es 

un número primo). 

 La FFTW no impone restricciones sobre el rango (dimensionalidad) de las 

transformaciones multidimensionales. (Muchas de las otras implementaciones se limitan 

a datos unidimensionales o cuando mucho a datos bidimensionales y tridimensionales). 

 La FFTW soporta DFTs múltiples y/o por pasos; por ejemplo, para transformar 

un campo vectorial de 3 componentes o una porción de un arreglo multidimensional. 

 (Muchas de las implementaciones de la DFT soportan sólo una DFT sencilla con 

datos contiguos). 

 FFTW soporta  DFTs con datos reales, así como con datos simétricos/anti 

simétricos (también llamadas transformadas coseno/seno discretas). 

 

La transformada discreta de Fourier (hacia adelante, unidimensional) de un 

arreglo X de n  números complejos es el arreglo Y  dado por 

 

1

0

( )
n

jk

n

j

Y k X j                                               (5.1) 
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donde 0 k n  y exp 2 1/n n . Cuando se implementa directamente, la 

ecuación (5.1) requerirá 2n  operaciones mientras que, las transformadas rápidas de 

Fourier requieren ( log )O n n  para calcular el mismo resultado.  

 

La FFT más importante (la primera que se usó en la FFTW), es la que se 

implemento en el  algoritmo conocido como “Cooley-Tukey por los dos autores que la 

redescubrieron y popularizaron en 1965 [Cooley, 1965], aunque ya era conocida por  

Gauss y posteriores re-inventores desde 1805 [Heideman, 1985].  

 

En el compilador de Matlab®, el algoritmo de la FFT se ejecuta mediante la 

instrucción  ( , )FFT X N   para los N  vectores de entrada y el vector X  que representa 

la magnitud de la FFT de la intensidad de campo eléctrico que se aplica a la microcinta. 

El algoritmo busca y encuentra la mejor solución con la técnica de Cooley-Tukey, por 

medio de una fragmentación del mismo, que es interpretada por la arquitectura de la 

computadora. 

 

El algoritmo de la  FFTW reduce primero la DFT real a la transformada de 

Hartley (DHT, por sus siglas en inglés) mediante la reducción bien conocida de 

Bracewell (1986) y luego ejecuta una variante de la DHT del algoritmo de Rader. La 

DHT fue inicialmente propuesta por [Bracewell, 1986] como una alternativa más rápida 

que la DFT real, pero [Sorensen, 1987] argumentó que la DFT real bien implementada 

es siempre más eficiente que un algoritmo que reduce la DFT a la DHT. Para tamaños 

principales, sin embargo, una variante del algoritmo de Rader para datos no reales que 

se conozca y por tanto para este caso se propone a la DHT como útil. Para calcular las 

DHTs de tamaño principal se retoma la definición de la DHT:  

 

1

0

2
( )

n

j

jk
Y x X j cas

n
                                       (5.2) 

 

donde ( ) cos( ) ( )cas x x sen x . Si n  es un número primo, entonces existe un generador 

g  del módulo del grupo multiplicativo n : para todo 1,2,..., 1j n , existe un entero 

único 0,1,..., 2p n  tal que 
pj g  (mod n). Similarmente se puede escribir 

qk g
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(mod n), si 0k . Para  k diferente de 0, se puede reescribir la ecuación (5.2) como 

sigue. 

 

( )2

0

2
0

q pn
q p

p

g
Y g X X g cas

n
                           (5.3) 

 

donde la sumatoria es una convolución cíclica de una permutación del arreglo de 

entrada, con una secuencial fija real. Esta convolución cíclica, puede ser calculada 

mediante dos DFTs reales, en cuyo caso el algoritmo toma un tiempo ( log )O n n  o por 

medio de cualquier otro método [Nussbaumer, 1982]. (La FFTW calcula convoluciones 

vía DFTs). El elemento de salida 0Y , el cual es la suma de todos los elementos de la 

entrada, no puede ser calculado vía la ecuación (5.3) y debe ser calculado por separado.  

 

Además de la DHT, existen otras trasformadas útiles de entradas reales a salidas 

reales; como la siguientes: DFTs de datos simétricos-reales o (anti-simétricos) 

conocidas también como las trasformadas seno y coseno discretas (DSTs y DCTs por 

sus siglas en inglés) de los tipos I-VIII [Oppenheim, 1999; Wang, 1984; Martucci, 1994; 

Rao, 1990]. Los tipos I-IV son equivalentes a las DTFs  de (~ doble longitud) o de 

tamaño par, con los posibles corrimientos diferentes de media muestra, en la entrada y/o 

en la salida. Los tipos V-VIII [Martucci, 1994] son similares, excepto que sus DFTs 

lógicas son de tamaño impar. Estos cuatro tipos parecen tener poco uso práctico.  

 

La FFTW tiene un organizador que genera estrategias acordes a las reglas que 

recursivamente descomponen un problema en varios sub-problemas más simples. 

Cuando el problema es lo “suficientemente simple”, la FFTW produce una estrategia 

que llama a un fragmento de un código en línea recta optimizado, que resuelve el 

problema directamente. Estos fragmentos se llaman “codelets”, en la jerga de las 

FFTWs. 

 

Los codelets de las FFTWs se generan automáticamente mediante un compilador 

de propósito especial llamado “genfft”. Muchos usuarios no interactúan nunca con el 

genfft, ya que la distribución típica de la FFTW contiene un conjunto de cerca de 150 
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codelets pre-generados que cubren los usos más comunes. Los usuarios con necesidades 

especiales, pueden usar el compilador genfft para generar sus propios codelets. 

 

El compilador genfft no emplea ningún algoritmo especial para las trasformadas 

trigonométricas. En cambio, toma la postura de que todas esas transformadas son sólo  

DFTs encubiertas. Por ejemplo, una DCT-IV se puede reducir a una DFT de la siguiente 

manera: Al considerar la definición de la DCT-IV 

 

 

1

0

1 1
( )( )

2 22 cos
n

j

j k

Y k X j
n

  

                       (5.4) 

 

la definición se puede reescribir en esta forma  

 

 

   

1
2 (2 1)(2 1)/(8 )

0

1
2 (2 1)(2 1)/(8 )

0

        

n
i j k n

j

n
i j k n

j

Y k X j e

X j e
                                (5.5) 

 

En otras palabras, las salidas de una DCT-IV de longitud n  son sólo un conjunto 

de salidas de la DFT de longitud 8n , en las cuales las entradas han sido simétricamente 

establecidas e intercaladas con ceros. Reducciones similares se aplican a todos los tipos 

de órdenes de las transformadas trigonométricas. 

 

Consecuentemente, para generar un código para una transformada 

trigonométrica, el compilador genfft primero la reduce en una DFT y luego genera un 

fragmento para la DFT, imponiendo las simetrías necesarias, declarando como 0 a las 

entradas que les corresponde y recortando el segmento a un subconjunto apropiado de 

salidas. Las simplificaciones simbólicas realizadas por el compilador genff son 

suficientemente poderosas como para eliminar todos los cálculos redundantes, 

produciendo así, un algoritmo especializado DCT/DST. Esta estrategia no requiere 
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conocimientos previos de los algoritmos de las transformadas  trigonométricas y es 

excepcionalmente fácil de implementar. 

 

5.2 Implementación del pulso Gausiano 

 

Un campo electromagnético debe ser "excitado" en la estructura que se analiza mediante 

simulación electromagnética, es decir, al comienzo del cálculo una cierta estructura de 

campo se debe definir en la malla de segmentación. A continuación se discuten tres 

métodos posibles para introducir la excitación [Wolff, 1991]: 

 

a) En el tiempo 0t (tiempo de inicio), el campo electromagnético se define dentro del 

espacio total de la estructura considerada. Por ejemplo, este método, ha sido usado por 

Choi (1986) para el análisis de resonadores de microondas. La distribución de campo 

usado en 0t  depende de la experiencia del usuario del programa, quien por ejemplo, 

puede definir la distribución de campo similar a aquella de un modo resonante especial 

para determinan los autovalores de este modo. 

 

b)  La segunda posibilidad es definir una oscilación de campo armónico sobre un 

frontera de la estructura. Como en el método anterior, la distribución transversal del 

campo electromagnético en la frontera puede depender de la experiencia del 

programador. Este método se aplica solamente en casos donde no ocurren reflexiones en  

el circuito que será analizado, debido a que al usar una excitación armónica, las ondas 

reflejadas e incidentes no pueden ser diferenciadas y por tanto no se pueden estimar o 

calcular los parámetros de dispersión. 

 

c) La tercera forma de excitación se basa en el uso de un pulso de campo 

electromagnético con longitud finita en el espacio y en el tiempo. Usando este tipo de 

excitación, las propiedades de transmisión de n-puertos arbitrarios pueden en principio 

ser analizadas si se pueden separar los pulsos incidente, transmitido  y reflejado. Debido 

a que tal pulso contiene un espectro de frecuencias amplio, las propiedades de 

transmisión en un intervalo dado pueden determinarse en un sólo ciclo del análisis. 
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La distribución espacial transversal del pulso, debe, como en los casos 

anteriores,  ser definida por el usuario, pero supuestos muy burdos pueden ser lo 

bastante buenos si se deja sólo el espacio necesario entre el plano de excitación y el 

plano de referencia de la estructura que será analizada. Por ejemplo, en caso de una la 

línea de microcinta los supuestos de un campo eléctrico constante a través del ancho de 

la cinta y un campo cero fuera de ella llevan a buenos resultados. 

 

La longitud del pulso en el tiempo debe ser tan corta como para contener todas 

las frecuencias deseadas, y la longitud del pulso en el espacio debe ser tan corta como 

para que los pulsos incidente y reflejado se puedan separar con exactitud. Por otra parte, 

la distancia entre los nodos en la malla usada, debe ser más pequeña que la longitud  

espacial del pulso, con el fin de garantizar un cálculo apropiado de la distribución 

espacial de campo. 

 

De entre los métodos antes descritos, la forma de excitación dada en “c” es la 

más apropiada para el análisis de circuitos planos de microcinta. El pulso que se usa 

como excitación en las simulaciones de esta tesis es el pulso Gausiano dado por  

2 2

0( ) exp ( ) /f t t t T  [Zhang, 1988]. Como se puede ver de la ecuación anterior, el 

ancho de este pulso en el tiempo se define con el valor de la variable T . Además, 

debido a que la línea de microcinta es dispersiva, la forma del pulso cambia cuando éste 

se propaga a través de ella. Con el campo electromagnético ya calculado, se pueden 

calcular los voltajes y corrientes, dependientes del tiempo, en los puertos del circuito. 

 

Como en el caso de los cálculos en el dominio de la frecuencia, existen por 

supuesto problemas similares en el dominio del tiempo, como aquel de que el voltaje en 

una estructura de línea con dos dieléctricos diferentes ya no se define de manera exacta 

(en el dominio de la frecuencia: modos híbridos). Los valores equivalentes en el 

dominio de la frecuencia, se pueden determinar mediante el uso de la transformada de 

Fourier, de las señales que dependen del tiempo, y a partir de estos resultados, se 

pueden calcular los parámetros de dispersión en planos de referencia o puertos bien 

definidos. 
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La variación temporal del pulso determina las componentes en frecuencia que se 

introducen en la estructura del circuito, la función elegida debe iniciar en un valor  0 , 

en un tiempo 0t  y ésta debe crecer lentamente, entonces como la idea es utilizar una 

señal temporal que decrezca lo suficientemente rápido para que dé lugar a un espectro 

de amplitud perceptible durante un número finito de pasos de tiempo, se tiene que  la 

excitación que cubre los requerimientos anteriormente expuestos es una función 

Gausiana, ya que ésta tiene un valor nulo en su origen, crece lentamente y su espectro 

de voltaje se puede fijar con valores que se pueden controlar. 

 

Una forma de implementar la señal Gausiana del pulso es mediante el uso de 

funciones a través del código de programación de Matlab®, esto es: 

 

3*exp( (0.5*((20 ) 2) / ( 2)))pulse t spread    (5.3) 

 

donde  el valor “spread”  representa el ancho del pulso Gausiano. La aplicación de un 

pulso Gausiano en el puerto de entrada de una microcinta, genera una respuesta bien 

definida conforme éste se propaga sobre ella, pero en contraparte es un pulso lento que 

consume muchos recursos de memoria y un gasto computacional mayor para 

simulaciones de microcintas con trayectorias largas como en las interconexiones de alta 

velocidad [Dueñas, 2011]. 

 

5.3  La FFT aplicada a la intensidad de campo eléctrico 

 

Cualquier señal puede describirse completamente en ambos, el dominio del tiempo y el 

dominio de la frecuencia. La FFT es una herramienta computacional muy eficiente para 

convertir entre ambos dominios. Esta transformada discreta puede ser usada para 

determinar el contenido frecuencial de la componente longitudinal del campo eléctrico 

zE
, mediante una sumatoria de n muestras. Así, la FFT  para zE  puede expresarse 

como 

 

( )

0

( ) ( )
T

j n t

z z

n

E E n t e

                                        (5.4) 
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donde T es el número de iteraciones, 
( )zE

 es la FFT de la intensidad de campo 

eléctrico, 
( )( ) j n t

zE n t e
 es la amplitud discreta del campo eléctrico y n  es el número 

de muestras o pasos de tiempo.  

 

Por ejemplo, al tomar el valor absoluto de 
( )zE

, un cúmulo de trazos pueden 

ser obtenidos como se muestra en la Fig. 5.1. De entre todos estos trazos, el rojo 

puntiagudo es lo suficientemente notable como para ser usado para establecer los puntos 

de observación. Esta curva roja prominente muestra seis picos significativos en un  

intervalo que cubre aproximadamente entre 0.5 y 0.8 sobre una escala de pasos de 

tiempo normalizados para el eje horizontal x . Estos valores confirman el intervalo 

previamente reconocido por la inspección visual. Asimismo, la cresta de la tercera curva 

aparece en aproximadamente 0.6028 (602 pasos de tiempo) y el valle de la sexta curva 

ocurre en 0.8027 (802 pasos de tiempo) valores que son prácticamente los mismos que 

se fijaron por medio de la búsqueda con el vistazo breve confirmando una vez más la 

validez del procedimiento visual. En otras palabras, los pasos de tiempo necesarios para 

simular la línea de retardo de microcinta por medio de la técnica FDTD-MoL son 602 y 

802 que corresponden al pulso incidente y a la forma de onda reflejada [Villegas, 

2009a]. 
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Figura 5.1 Parte derecha de la transformada FFT del campo eléctrico que muestra 

los puntos de observación convenientes para el pulso incidente y la forma de onda 

reflejada (trazo rojo). Realizada en una corrida con mil pasos de tiempo. 

Capítulo 6 

 

 

 

ALGORITMO DE BRESENHAM PARA GEOMETRIAS NO 

ORTOGONALES  

 

 

6.1 Introducción 

 

Las simulaciones electromagnéticas realizadas en esta tesis (filtro pasabajas, meandro o 

línea de retardo sencilla y acoplador de impedancias síncrono)  fueron realizadas con los 

métodos FDTD puro y FDTD-MoL hibrido. Las geometrías de estos circuitos  sólo 

presentan pistas con discontinuidades en forma rectangular o muestran trayectorias 

ortogonales en las líneas de transmisión que las constituyen, como se muestran en la 

Fig. 6.1. 

 

 

Figura 6.1 Algunas geometrías ortogonales de circuitos pasivos de microcinta. 
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Por otro lado, en los circuitos de microondas se pueden encontrar otras 

geometrías de circuitos planos de microcinta que presentan líneas con pendientes 

diferentes a noventa grados. Ejemplos de circuitos con estas  geometrías son el circuito 

con secciones radiales y el divisor de potencia de tres puertos [Çakir, 2006].  

 

1 20.53 , 10, 0.4 , 2.3 , 4.2rh mm W mm W mm W mm  

 

Figura 6.2 Vista superior  de la geometría de una sección radial. 

 

Las  secciones radiales se usan profusamente como transformadores de 

impedancia debido a que presentan una impedancia de entrada baja para un ancho de 

banda amplio. El propósito de una sección radial es proporcionar un circuito corto 

ampliamente resonante sobre un circuito de microcinta. 

 

Las secciones radiales se usan también profusamente como capacitores de 

desacoplo en el circuito de polarización de amplificadores de microcinta, en acopladores 

y en divisores, etc. Se utilizan también en microcintas multicapa para el acoplo de 

energía entre capas. La Fig. 6.2 muestra un ejemplo.   

 

Los divisores de potencia se usan también ampliamente en circuitos de 

microcinta. Típicamente, un divisor de potencia es un acoplador de microcinta con tres 

puertos, uno de entrada y dos de salida. La potencia de entrada la divide en dos de 

acuerdo a sus especificaciones. 

 

 Por ejemplo, un divisor de potencia de 3 dB divide la potencia de entrada en dos 

partes iguales, mientras que un divisor de potencia a 10 dB divide la potencia de entrada 

W1 

W2 W 
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en dos puertos de salida con relaciones de aproximadamente 9 /10  y 1/10 . Un diseño 

de un divisor de potencia típico se da en la Fig. 6.3. 

 

 

 

1 23 , 1.5 , 7 , 1 , 2.4rW mm W mm t mm h mm  

 

Figura 6.3 Vista superior de la geometría de un divisor de potencia de tres puertos. 

 

6.2 Diseño asistido por computadora 

 

Uno de los mayores usos de los gráficos por computadora se encuentra en los procesos 

de diseño, particularmente en arquitectura e ingeniería, aunque ahora muchos productos 

se diseñan por computadora. Generalmente se conoce como CAD, (Computer Aided 

Design, por sus siglas en inglés) diseño asistido por computadora o CADD (Computer 

Aided Drafting and Design), prediseño y diseño asistido por computadora. Estos 

métodos se emplean rutinariamente para el diseño de edificios, automóviles, aeronaves, 

barcos, naves espaciales, computadoras, telas, electrodomésticos y muchos otros 

productos [Hearn, 2004]. 

 

.  Un paquete de software de propósito general para aplicaciones gráficas, lo que 

algunas veces se denomina interfaz de programación de aplicaciones infográficas, 

W1 

W2 

t 
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proporciona una biblioteca de funciones que se pueden utilizar dentro de un lenguaje de 

programación como C++ para crear imágenes. Las funciones de un paquete gráfico que 

se utilizan para describir los distintos componentes de la imagen se denominan 

primitivas gráficas o simplemente primitivas. Las primitivas gráficas que describen la 

geometría de los objetos se denominan normalmente primitivas geométricas. 

 

 Las primitivas geométricas más simples son las que indican posiciones de puntos 

y segmentos de líneas rectas. Entre las primitivas geométricas adicionales que un 

paquete gráfico puede incluir están los círculos y otras secciones cónicas, las superficies 

cuádricas, las superficies y curvas de tipo spline y las áreas coloreadas poligonales. 

 

 En este capítulo se presentan los algoritmos de Bresenham que se utilizan para 

implementar las primitivas gráficas de la línea recta, el círculo y la elipse que serán de 

utilidad para diseñar las geometrías de las pistas y trayectorias de las  líneas de 

transmisión de circuitos de microcinta de altas frecuencias. 

 

6.2.1 Ecuación de la línea recta 

 

Para determinar las posiciones de los pixeles a lo largo de un trayecto de línea 

recta, se utilizan las propiedades geométricas de la línea. La ecuación punto-pendiente 

cartesiana para una línea recta es: 

 

y mx b                                                       (6.1) 

  

donde m  es la pendiente de la línea y b el punto de intersección con el eje y . Puesto 

que los dos extremos del segmento de línea tienen las coordenadas 
0 0( , )x y y ( , )end endx y , 

(Fig. 6.4), los valores de la pendiente m y el punto b de intersección con el eje y se 

pueden determinar, mediante las fórmulas siguientes: 
 

 

0

0

end

end

y y
m

x x
                                                    (6.2) 

 

0 0b y mx                                                     (6.3) 
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Los algoritmos para la visualización de líneas rectas se basan en la ecuación 

(6.1) y en los cálculos indicados por las ecuaciones (6.2) y (6.3). 

 

Figura 6.4 Trayecto lineal entre dos vértices 
0 0( , )x y  y ( , ).end endx y  

 

Para cualquier intervalo horizontal x  a lo largo de una línea, se puede calcular 

el correspondiente intervalo vertical y  a partir de (6.2), de la forma siguiente: 

 

y m x      (6.4) 

 

 De forma similar, se puede obtener el intervalo x  correspondiente a un valor 

y  especificado mediante la fórmula: 

 

y
x

m
                                                        (6.5) 

 

En los monitores digitales, las líneas se dibujan mediante pixeles y los pasos en 

la dirección horizontal o vertical están restringidos por la separación entre los pixeles. 

En otras palabras, se debe “muestrear” la línea en posiciones discretas y determinar el 

pixel más cercano a la línea en cada posición de muestreo. Este proceso de 

digitalización de las líneas rectas se ilustra en la Fig. 6.5, utilizando posiciones de 

muestreo discretas a lo largo del eje x [Hearn, 2004]. 

 

0y

 

endy  

0x

 

endx
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Figura 6.5 Segmento de línea recta con cinco posiciones de muestreo 

a lo largo del eje x  entre 0x  y endx . 

 

6.2.2 Algoritmo de Bresenham para dibujo de líneas rectas 

 

Un algoritmo preciso y eficiente para la generación de líneas rectas digitalizadas 

fue creado por Jack E. Bresenham en 1962 y publicado en 1965 cuando trabajaba para 

la International Bussines Machines (IBM, por sus siglas en inglés) [Bresenham, 1965]. 

El algoritmo utiliza sólo cálculos enteros para determinar los incrementos de una línea 

recta. Además el algoritmo puede adaptarse para dibujar círculos y otras líneas.  

 

Para ilustrar el algoritmo de Bresenham, primero se analiza el proceso de 

digitalización de líneas con pendiente positiva menor a 1.0. Las posiciones de pixel a lo 

largo de un trayecto lineal se determinan entonces muestreando a intervalos unitarios 

según el eje x. Comenzando a partir del extremo izquierdo 
0 0( , )x y  de una línea dada, se 

va recorriendo cada una de las sucesivas columnas (posición x ) y dibujando el pixel 

cuyo valor y sea el más próximo al trayecto lineal [Hearn, 2004].  La  Fig. 6.6 ilustra el 

paso k-ésimo paso de este proceso. Si se supone que se ha determinado que hay que 

dibujar el pixel situado en ( , )k kx y ; entonces, se tendrá que decidir qué pixel dibujar en 

la columna 
1 1k kx x . Las dos opciones existentes son los pixeles de las posiciones 

( 1, )k kx y y ( 1, 1)k kx y . 

0y

 

endy  

0x

 

endx  
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Figura 6.6 Una sección de la pantalla que muestra un pixel de la columna kx  

correspondiente a la línea de exploración ky  y que hay que dibujar como parte del 

trayecto de un segmento lineal con pendiente 0 1m . 

 

 En la posición de muestreo 1kx , se etiquetan  las separaciones verticales de los 

pixeles con respecto al trayecto lineal matemático con los nombres lowerd  y  
upperd (Fig. 

6.7). La coordenada y  de la línea matemática en la columna del pixel 1kx  se calculan 

como: 

 

( 1)ky m x b                                                 
 (6.6) 

Entonces: 

 

( 1)lower k k kd y y m x b y
                               

      (6.7) 

 

y 

( 1) 1 ( 1)upper k k kd y y y m x b                               (6.8) 

 

ky

 

1ky

 

2ky  

3ky

 

kx

 
1kx

 
2kx

 
3kx

 

y mx b
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Para determinar cuál de los dos pixeles está más próximo a la línea, se puede 

realizar una comprobación muy eficiente que se basa en la diferencia entre dos 

separaciones de los  pixeles: 

 

2 ( 1) 2 2 1lower upper k kd d m x y b                          (6.9) 

 

Se puede obtener un parámetro de decisión kp  para el paso k-ésimo del 

algoritmo de digitalización de líneas reordenando la ecuación (6.9) para que sólo haya 

que realizar cálculos enteros. Se puede hacer esto realizando la sustitución /m y x , 

donde y  y x  son las separaciones vertical y horizontal entre los dos extremos de la 

línea, y definiendo el parámetro de decisión como 

 

( ) 2 2k lower upper k kp x d d y x x y c                 (6.10) 

 

El signo de kp  es igual al de 
lower upperd d , porque 0x  en este ejemplo. El 

parámetro  c es constante y tiene el valor de 2 (2 1)y x b , que es independiente de 

la posición del pixel y se eliminará en los cálculos recursivos de kp . Si el pixel de ky  

está “más próximo” al trayecto lineal que el pixel de 1ky  (es decir, 
lower upperd d ), 

entonces el parámetro de decisión kp  será negativo. En dicho caso, se dibujara el pixel 

inferior; en caso contrario, se dibujará el superior. 

 

Los cambios de coordenadas a lo largo de la línea se producen en pasos unitarios 

en las direcciones x o y. Por tanto, se pueden obtener los valores de los sucesivos 

parámetros de decisión al utilizar cálculos enteros incrementales. 

 

 En el paso k+1, el parámetro de decisión se evalúa a partir de la ecuación (6.10) 

como: 

 

1 1 12 2k k kp y x x y c                                      (6.11) 

 

Pero si se resta la ecuación (6.10) de (6.11),  se tiene que 
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1 1 12 ( ) 2 ( )k k k k k kp p y x x x y y                            (6.12) 

 

Y como 1 1k kx x , queda como: 

 

1 12 2 ( )k k k kp p y x y y                                     (6.13) 

 

donde el término 1k ky y  es 0 o 1, dependiendo del signo del parámetro kp . 

 

Este cálculo recursivo de los parámetros de los parámetros de decisión se realiza 

en cada posición entera x  comenzando por el extremo izquierdo de la línea. 

 

 El primer parámetro 
0p , se evalúa a partir de la ecuación (6.10) en la posición 

inicial de pixel 
0 0,x y  con /m y x : 

 

0 2p y x                                                   (6.14) 

 

 

 

Figura 6.7  Distancias verticales entre las posiciones de los pixeles  

y la coordenada y de la línea, en la posición de muestro 1kx . 
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En resumen, el algoritmo de Bresenham con pendiente 1m , se realiza 

siguiendo los siguientes pasos: 

 

1. Introducir los dos extremos de la línea y almacenar el extremo izquierdo en 

0 0( , )x y . 

 

2. Configurar el color para la posición (
0 0,x y ) del búfer de la imagen, es decir, 

dibujar el primer punto. 

 

3. Calcular las constantes , ,2x y y , 2 2y x  y obtener el valor inicial del 

parámetro de decisión, que será: 

 

0 2 2p y x  

 

4. Para cada kx  a lo largo de la línea, comenzando con 0k , realizar la siguiente 

comprobación. Si 0kp , el siguiente punto que hay que dibujar será ( 1,k kx y )  

y  

1 2k kp p y  

En caso contrario, el siguiente punto que habrá que dibujar es ( 1, 1k kx y ) y  

1 2 2k kp p y x  

5. Hacer el paso 4, 1x  veces. 

 

En la Fig. 6.8 se muestra la implementación del algoritmo de Bresenham para el 

trazo de una línea desde la posición del extremo inicial 
0 0( , ) (100,200)x y  hasta el 

extremo final ( , ) (300,400)f fx y . 

 

6.2.3 Propiedades de los círculos 

 

Un círculo (Fig. 6.9) se define como el conjunto de puntos que se encuentran a una 

distancia determinada r con respecto a una posición central ( , )c cx y .  
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Figura 6.8 Gráfica de una línea con pendiente 1m  con el algoritmo de línea de 

Bresenham. 

 

Para cualquier punto ( , )x y  del círculo, esta relación de la distancia se expresa 

mediante el teorema de Pitágoras en coordenadas cartesianas: 

 

2 2 2( ) ( )c cx x y y r                                      (6.15) 

 

 Se puede utilizar esta ecuación para calcular la posición de los puntos sobre una 

circunferencia, recorriendo en eje x  en pasos unitarios desde cx r  a cx r  y 

calculando los correspondientes valores de y en cada posición mediante la fórmula: 

 

2 2( )c cy y r x x                                          (6.16) 

 

 Pero este no es el mejor método para generar un círculo. Uno de los problemas 

con este método es que requiere una cantidad considerable de cálculos en cada paso. 
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Además, el espaciado entre los pixeles dibujados no es uniforme, como se ilustra en la 

Fig. 6.10. 

 

Figura 6.9  Círculo con centro en ( , )c cx y  y radio r . 

 

 Otra forma de eliminar el espaciado desigual mostrado en la Fig. 6.10 consiste 

en calcular los puntos de la circunferencia utilizando las coordenadas polares r  y  

(Fig. 6.9). Si expresamos la ecuación de la circunferencia en forma paramétrica polar, se 

obtiene la pareja de ecuaciones: 

cos

sen

c

c

x x r

y y r
                                             (6.17) 

 

Figura 6.10 Parte superior de un círculo dibujada mediante la ecuación (6.16) 

y con ( , ) (0,0)c cx y . 

( , )x y  

cy

 

cx

 

 

r
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 Para cualquiera de los métodos anteriores de generación de círculos, se pueden 

reducir los cálculos considerando la simetría que los círculos presentan. Las secciones 

circulares situadas en octantes adyacentes dentro de un mismo cuadrante son simétricas 

con respecto a la línea de ángulo  45  que divide los dos octantes. Estas condiciones de 

simetría se ilustran en la Fig. 6.11, en la que un punto en la posición ( , )x y  sobre un 

sector de un octavo de círculo se hace corresponder con los otros siete puntos del 

círculo situados en los restantes octantes del plano x . 

 

 Se puede adaptar el algoritmo de dibujo de líneas de Bresenham a la generación 

de círculos, definiendo los parámetros de decisión para hallar el pixel más cercano a la 

circunferencia en cada paso de muestreo. Sin embargo, la ecuación (6.17) del círculo es 

no lineal, por lo que haría falta calcular raíces cuadradas para hallar las distancias de los 

pixeles con respecto a la trayectoria circular. El algoritmo de Bresenham para círculos 

evita estos cálculos de raíces cuadradas comparando los cuadrados de las distancias de 

separación de los pixeles. 

 

 

 

 

Figura 6.11 Simetría de un circulo. El cálculo de un punto ( , )x y  del círculo en uno de 

los octantes da los puntos del círculo que se muestran para los otros siete octantes. 

 

45

 

( , )y x  

( , )x y  

( , )x y  

( , )y x  ( . )y x

 

( , )x y
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6.2.4 Algoritmo de punto medio para círculos 

   

Para aplicar el método del punto medio, se define una función circular como: 

 

2 2 2( , )circf x y x y r                                           (6.18) 

 

 Cualquier punto ( , )x y  en la frontera del círculo de radio r  satisfará la ecuación 

( , ) 0circf x y . Si el punto se encuentra en el interior del círculo, la función tomara un 

valor negativo, mientras que si el punto se encuentra fuera del círculo, el valor de la 

función será positivo. En resumen, la posición relativa de cualquier punto ( , )x y  puede 

determinarse comprobando el signo de la función generadora del círculo: 

 

0,  si ( , ) se encuentra dentro del círculo

( , ) 0,  si ( , ) se encuentra sobre la circunferencia

0,  si ( , ) se encuentra fuera del círculo

circ

x y

f x y x y

x y

          (6.19) 

 

 Las comprobaciones de la ecuación (6.19) se realizan para los puntos 

intermedios situados en la vecindad de la trayectoria circular en cada paso de muestreo. 

Así, la función generadora del círculo es un parámetro de decisión en el algoritmo de 

punto medio, y se pueden determinar los cálculos incrementales necesarios para esta 

función, como se hizo con el algoritmo de generación de líneas [Hearn, 2004]. 

 

Figura 6.12 Punto medio entre los dos pixeles candidatos para la posición de muestreo 

1kx   a lo largo de una trayectoria circular. 

2 2 2 0x y r

 

Punto medio 

ky

 

1ky  

kx

 

1kx  2ky
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 La Fig. 6.12 muestra el punto medio entre los dos pixeles candidatos para la 

posición de muestreo 1kx . Suponiendo que se acaba de dibujar el pixel ( , )k kx y , se 

necesita a continuación determinar si e pixel en la posición ( 1, )k kx y  se encuentra más 

cerca o más lejos del circulo que el situado en la posición ( 1, 1)k kx y . El parámetro 

de decisión será la ecuación de generación del círculo (6.18), evaluada en el punto 

medio entre estos dos pixeles: 

 

1

2

2 2

1
1,

2

1
      ( 1)

2

k circ k k

k k

p f x y

x y r

                                   (6.20) 

 

 Si 0kp , este punto medio se encontrará en el interior del círculo y el pixel 

situado en la línea de exploración ky  estará más cerca de la frontera del círculo. En caso 

contrario, el punto intermedio se encuentra fuera del círculo o sobre la circunferencia 

misma, y se selecciona el pixel correspondiente a la línea de exploración 1ky . 

 

 Los sucesivos parámetros de decisión se obtienen utilizando cálculos 

incrementales. Se puede obtener una fórmula recursiva para el siguiente parámetro de 

decisión evaluando la función circular en la posición de muestreo 1 2k kx x : 

 

1 1 1

1
1,

2
k circ k kp f x y  

 

2
2 2

1

1
( 1) 1

2
k kx y r                                    (6.21) 

o 

2 2

1 1 12( 1) ( ) ( ) 1k k k k k k kp p x y y y y  

 

donde 1ky  es ky  o 1ky , dependiendo del signo de kp . 
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 Los incrementos para obtener 1kp  son 2 1kx  (si kp es negativo) o 

1 12 1 2k kx y . La evaluación de los términos 12 kx  y 12 ky  también puede hacerse 

incrementalmente mediante las fórmulas: 

 

1

1

2 2 2

2 2 2

k k

k k

x x

y y
                                               (6.22) 

 

 En la posición inicial (0, )r , estos dos términos tienen los valores 0  y 2r , 

respectivamente. Cada valor sucesivo para el termino 12 kx , se obtiene sumando 2  al 

valor anterior y cada valor sucesivo del término 12 ky  se obtiene restando 2 al valor 

anterior. 

 

 El parámetro de decisión inicial se obtiene al evaluar la función de generación 

del círculo en la posición inicial 0 0( , ) (0, )x y r : 

 

0

1
1,

2
circp f r  

2

21
 1

2
r r                                               (6.22) 

o 

0

5

4
p r  

 

 Si el r  radio está especificado como un valor entero, se puede simplemente 

redondear 0p  de la forma siguiente: 

 

0 1p r   (para r  entero)                                    (6.23) 

 

dado que todos los incrementos son enteros. 

 

 Como en el algoritmo de las líneas de Bresenham, el método de punto medio 

calcula las posiciones de los pixeles a lo largo de la circunferencia utilizando sumas y 
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restas enteras, suponiendo que los parámetros del círculo estén especificados en 

coordenadas enteras de pantalla. Se pueden  resumir los pasos del algoritmo de punto 

medio para la generación de círculos de la forma siguiente: 

 

1. Introducir el radio r  y el centro del círculo ( , )c cx y y luego establecer las 

coordenadas para el primer punto de la circunferencia de un círculo centrado en 

el origen mediante la fórmula: 

 
( , ) (0, )c cx y r

 

 

2. Calcular el valor inicial del parámetro de decisión como 

 

 0

5

4
p r

 

 

3. Para cada posición kx , comenzando en 0k , realizar la siguiente 

comprobación. Si 0kp , el siguiente punto a lo largo de un círculo centrado en 

(0,0) será 1( , )k kx y  y, 

 1 12 1k k kp p x
 

 

En caso contrario, el siguiente punto del círculo será ( 1, 1)k kx y  y, 

 

 1 1 12 1 2k k k kp p x y
 

 

donde 12 2k kx x   y  12 2 2k ky y . 

 

4. Determinar los puntos simétricos en los otros siete octantes. 

 

5. Mover cada posición de pixel ( , )x y  calculada hasta la trayectoria circular 

centrada en ( , )c cx y y dibujar los valores de coordenadas: 

 

 
,c cx x x y y y

 

 



 

100 

 

6. Repetir los pasos 3 a 5 hasta que x y . 

6.2.5 Propiedades de las elipses 

 

En términos simples una elipse es un círculo alargado. También se puede escribir una 

elipse como un círculo modificado cuyo radio varía desde un valor máximo en una 

dirección hasta un valor mínimo en la dirección perpendicular. Los segmentos de la 

línea recta trazados en el interior de la elipse en estas dos direcciones perpendiculares se 

denominan ejes mayor y menor de la elipse. 

 

 Puede darse una definición de una elipse en términos de la distancia desde 

cualquier punto de la elipse a dos posiciones fijas, denominadas focos de la elipse. La 

suma de estas dos distancias es constante para todos los puntos de la elipse (Fig. 6.13). 

Si se etiquetan como 1d  y 2d  las distancias a los dos focos desde cualquier punto 

( , )x yP  de la elipse, la ecuación general de la elipse puede escribirse como: 

 

1 2  constanted d                                              (6.24) 

 

 Expresando las distancias 1d  y 2d  en términos de las coordenadas de los focos 

1 1 1( , )x yF  y 2 2 2( , )x yF , se tiene: 

 

2 2 2 2

1 1 2 2( ) ( ) ( ) ( )  constantex x y y x x y y                (6.25) 

 

 Elevando esta ecuación al cuadrado, despejando la raíz cuadrada restante y al 

volver a elevar al cuadrado, se puede reescribir la ecuación general de la elipse de la 

forma 

 

2 2 0Ax By Cxy Dx Ey F                                   (6.26) 

 

donde los coeficientes , , , ,  y A B C D E F  se evalúan en términos de las coordenadas de 

los focos y de las dimensiones de los ejes mayor y menor de la elipse. El eje mayor es el 

segmento de la línea recta que se extiende desde un lado de la elipse hasta el otro a 

través de los focos.  
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Figura 6.13  Elipse generada con los focos 1 2 y F F . 

 

El eje menor abarca la dimensión más pequeña de la elipse, bisecando 

perpendicularmente el eje mayor en su punto medio (centro de la elipse) situado entre 

los dos focos. 

 

Un método interactivo para especificar una elipse con una orientación arbitraria 

consiste en introducir los dos focos y un punto de la elipse. Con estos tres conjuntos de 

coordenadas, se puede evaluar la constante de la ecuación (6.25). Entonces, se pueden 

calcular los valores de los coeficientes de la ecuación (6.26) y utilizarlos para generar 

los pixeles a lo largo de la trayectoria elíptica. 

 

Las ecuaciones de la elipse se pueden simplificar enormemente si se alinean los 

ejes mayor y menor con los ejes de coordenadas. En la Fig. 6.14 se muestra una elipse 

en “posición estándar”, con los ejes mayor y menor orientados en paralelo a los ejes x  e 

y . El parámetro xr  de este ejemplo indica el semieje mayor, mientras que el parámetro 

yr  indica el semieje menor. La ecuación de la elipse mostrada en la Fig. 6.14 puede 

escribirse en términos de las coordenadas del centro de la elipse y de los parámetros xr  

y yr , de la forma siguiente: 

 

( , )x yP

 

1d

 

2d

 

1F

 

2F
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22

1c c

x y

x x y y

r r
                                         (6.27) 

 

Figura 6.14 Elipse centrada en ( , )c cx y con semieje mayor xr  y semieje menor yr . 

 

 Utilizando las coordenadas polares r  y , se puede también describir la elipse 

en su posición estándar con las ecuaciones paramétricas: 

 

cos

sen

c x

c y

x x r

y y r
                                              (6.28) 

 

 En ángulo , denominado ángulo de excentricidad de la elipse, se mide a lo 

largo del perímetro de un círculo circunscrito. Si x yr r , el radio del circulo circunscrito 

es xr r  (Fig. 6.15). En caso contrario, el círculo circunscrito tiene como radio yr r . 

 

 Al igual que con el algoritmo del círculo, pueden utilizarse consideraciones de 

simetría para reducir los cálculos. Una elipse en posición estándar presenta simetría 

entre los distintos cuadrantes pero, a diferencia del círculo, los dos octantes de cada 

cuadrante no son simétricos. Por tanto, se deben calcular las posiciones de los pixeles a 

lo largo del arco elíptico que recorre un cuadrante y luego utilizar las consideraciones de 

y  

x  

cy

 

cx

 

yr  

xr  
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simetría para obtener las posiciones de la curva en los tres cuadrantes restantes (Fig. 

6.16). 

 

 

 

Figura 6.15 El círculo circunscrito y el ángulo de excentricidad  para una elipse con 

x yr r . 
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Figura 6.16 Simetría de una elipse. El cálculo de un punto ( , )x y  en un cuadrante da los 

puntos de la elipse que se muestran para los otros tres cuadrantes. 

 

6.2.6 Algoritmo del punto medio para la elipse 

 

El método del punto medio para la elipse se aplica en dos partes para todo el primer 

cuadrante. La Fig. 6.17 muestra la división del primer cuadrante de acuerdo con la 

pendiente de una elipse con x yr r . Se procesa este cuadrante tomando pasos unitarios 

en la dirección x  allí donde la pendiente de la curva tenga una magnitud inferior a 1.0  y 

luego tomando pasos unitarios en las dirección y  cuando la pendiente tenga una 

magnitud superior a 1.0 . 

 

 Las regiones 1 y 2  (Fig. 6.17) pueden procesarse de diversas formas. Se puede 

empezar en la posición (0, )r  y avanzar en el sentido de la agujas del reloj a lo largo de 

primer cuadrante de la trayectoria elíptica, pasando de utilizar pasos unitarios según  x , 

a pasos unitarios según y , cuando la pendiente sea inferior a 1.0 . Alternativamente, se 

podría empezar en ( ,0)xr  y seleccionar los puntos en sentido contrario a las agujas del 

reloj, pasando de utilizar pasos unitarios según y , a pasos unitarios según x , cuando la 

pendiente sea superior a 1.0 .  

 

 

Región 2 

Región 1 

x  

y  

yr  

xr  

Pendiente = -1 
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Figura 6.17 Regiones de procesamiento para la elipse. En la región 1, la magnitud de la 

pendiente de la elipse es inferior a 1.0 ; en la región 2, la magnitud de la pendiente es 

superior a 1.0 . 

Si se tuvieran varios procesadores trabajando en paralelo, se podrían calcular las 

posiciones de los pixeles en ambas regiones simultáneamente. Como ejemplo de 

implementación secuencial del algoritmo del punto medio, se toma como posición 

inicial (0, )yr  y se recorre la trayectoria de la elipse en el sentido de las agujas del reloj 

para todo el primer cuadrante [Hearn, 2004]. 

 

Se puede definir una función de la elipse a partir de la ecuación (6.27) con 

( , ) (0,0)c cx y , de la forma siguiente: 

 

2 2 2 2 2 2( , )elipse y x x yf x y r x r y r r                                     (6.29) 

 

que tiene las siguientes propiedades: 

 

0,  si (x,y) está dentro de la elipse

( , ) 0,  si (x,y) está sobre la elipse

0,  si (x,y) está fuera de la elipse

elipsef x y                      (6.30) 

 

 Así, la función de la elipse ( , )elipsef x y  se puede utilizar como parámetro de 

decisión para el algoritmo del punto medio. En cada posición de muestreo, se selecciona 

el siguiente pixel de la trayectoria elíptica de acuerdo con el signo de la función de la 

elipse, evaluando en el punto medio entre los dos pixeles candidatos. 

 

 Comenzando en (0, )r , se toman pasos unitarios en la dirección x , hasta que se 

alcanza la frontera entre las regiones 1 y 2 (Fig. 6.17). Después, se utilizan pasos 

unitarios en la dirección y , para el resto de la curva dentro del primer cuadrante. En 

cada paso, se necesita comprobar el valor de la pendiente de la curva. 

 

La pendiente de la elipse se calcula a partir de la ecuación (6.29): 
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2

2

2

2

y

x

r xdy

dx r y
                                                  (6.31) 

 

 En la frontera de la región 1 y la región 2, 1.0dy dx  y, 

 

2 22 2y xr x r y                                                    (6.32) 

 Por tanto, se habrá salido de la región 1 cuando: 

 

2 22 2y xr x r y                                                     (6.33) 

 

 La Fig. 6.18 muestra el punto medio entre los dos pixeles candidatos en la 

posición de muestreo 1kx , dentro de la primera región. Suponiendo que se haya 

seleccionado la posición ( , )k kx y en el paso anterior, se determina la siguiente posición a 

lo largo de la trayectoria elíptica evaluando el parámetro de decisión, es decir, la función 

de la elipse dada en la ecuación (6.29) en dicho punto intermedio: 

 

2

2 2 2 2 21 1
1 1, ( 1)

2 2
k elipse k k y k x k x yp f x y r x r y r r             (6.34) 

 

 

ky

 

1ky  Punto medio 

kx

 

1kx  

2 2 2 2 2 2 0y x x yr x r y r r  
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Figura 6.18 Punto medio entre los pixeles candidatos para la posición de muestreo 

1kx  a lo largo de una trayectoria elíptica.  

 

 Si 1 1kp , el punto medio estará dentro de la elipse y el pixel de la línea de 

exploración ky  estará más próximo a la frontera de la elipse. En caso contrario, el punto 

medio está fuera de la elipse o sobre ella y se selecciona el pixel situado en la línea de 

exploración 1ky . 

 

 En la siguiente posición de muestreo 1( 1 2)k kx x , el parámetro de decisión 

para la región 1 se evalúa como: 

 

1 1 1

1
1 1,

2
k elipse k kp f x y  

2
22 2 2 2

1

1
    ( 1) 1

2
x k x k x yr x r y r r  

o 

2 2

2 2 2

1 1

1 1
1 1 2 ( 1)

2 2
k k x k y x k kp p r x r r y y               (6.35) 

 

donde  1ky   puede ser ky  o 1ky , dependiendo del signo de 1kp . 

 

 Los parámetros de decisión se incrementan de la forma siguiente: 

 

2 2

1

2 2 2

1 1

2 ,                 si 1 0
incremento=

2 2 ,  si p1 0

y k y k

y k y x k k

r x r p

r x r r y
 

 

 Los incrementos para los parámetros de decisión pueden calcularse utilizando 

únicamente sumas y restas, como en el algoritmo de los círculos, ya que los valores para 

los términos 
22 yr x  y 

22 xr y  pueden obtenerse incrementalmente. En la posición inicial 

(0, )yr , estos dos términos tienen como valor [Hearn, 2004]:  

 
22 0yr x                                                       (6.36) 
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2 22 2x x yr y r r                                                   (6.37) 

 

 A medida que se incrementan x  e y , los valores actualizados se obtienen 

sumando 
22 yr  al valor actual del término de incremento de la ecuación (6.36) y restando 

22 xr  del valor actual del término de incremento de la ecuación (6.37). Los valores de 

incremento actualizados se comparan en cada caso al moverse de la región 1 a la región 

2 cuando se satisfaga la condición de la ecuación (6.33). 

 

 En la región 1, el valor inicial del parámetro de decisión se obtiene al evaluar  la 

función de la elipse en la posición inicial 0 0( , ) (0, )yx y r : 

 

0

2

2 2 2 2

1
1 1,

2

1
     

2

elipse y

y x y x y

p f r

r r r r r

 

o 

 

2 2 2

0

1
1

4
y x y xp r r r r                                                (6.38) 

 

 

Figura 6.19 Punto medio entre pixeles candidatos en la posición de muestreo 1ky  a 

lo largo de la trayectoria elíptica. 

2 2 2 2 2 2 0y x x yr x r y r r  

ky

 

1ky  

kx

 
1kx  2kx  

punto medio 
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 En la región 2, se muestrea a intervalos unitarios en la dirección y  negativa  y el 

punto medio se tomará ahora entre pixeles horizontales por cada paso de muestreo (Fig. 

6.19). Para esta región, el parámetro de decisión se evalúa como: 

2

2 2 2 2 2

1
2 , 1

2

1
      ( 1)

2

k elipse k k

y k x k x y

p f x y

r x r y r r

                               (6.39) 

 

 Si 2 0kp , el punto medio se encontrará fuera de la elipse y se selecciona el 

pixel correspondiente a kx . Si 2 0kp , el punto medio estará sobre la elipse o dentro 

de ella y se selecciona la posición del pixel 1kx . 

 

 Para determinar la relación entre parámetros de decisión sucesivos dentro de la 

región 2, se evalúa la función de la elipse en el siguiente punto de muestreo 

1 1 2k ky y
 
[Hearn, 2004]: 

 

1 1 1

2
22 2 2 2

1

1
2 , 1

2

1
         1 1

2

k elipse k k

y k x k x y

p f x y

r x r y r r

                      (6.40) 

o 

2 2

2 2 2

1 1

1 1
2 2 2 ( 1)

2 2
k k x k x y k kp p r y r r x x              (6.41) 

donde 1kx  vale kx  o 1kx , dependiendo del signo de 2kp . 

 

 Cuando se entra en la región 2, se toma como posición inicial 0 0( , )x y  la última 

posición seleccionada en la región 1, y el parámetro de decisión inicial en la región 2 

será entonces: 

0 0 0

2

2 2 2 2 2

0 0

1
2 , 1

2

1
      ( 1)

2

elipse

y x x y

p f x y

r x r y r r

                            (6.42) 
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 Para simplificar el cálculo de 02p , se pueden seleccionar las posiciones de los 

pixeles en sentido contrario a las agujas del reloj, comenzando en ( ,0)xr . Los pasos 

unitarios se tomarían entonces en la dirección y positiva, hasta alcanzar la última 

posición seleccionada en la región 1. 

 

 El  algoritmo de punto medio puede adaptarse para generar una elipse en 

posición no estándar, utilizando la función de la elipse dada por la ecuación (6.26)  y 

calculando las posiciones de los pixeles a lo largo de toda la trayectoria elíptica. 

Alternativamente, se pueden reorientar los ejes de la elipse para ponerlos en posición 

estándar, utilizando métodos de transformación (traslación, rotación y escalamiento 

bidimensionales), después de lo cual se aplica el algoritmo de punto medio para elipses 

con el fin de determinar las posiciones de la curva; finalmente, las posiciones de pixel 

calculadas se convertirían para obtener las posiciones correspondientes según la 

orientación original de la elipse [Hearn, 2004]. 

 

 Suponiendo que se proporcionan xr , yr  y el centro de la elipse en coordenadas 

de pantalla enteras, sólo hacen falta cálculos incrementales enteros para determinar los 

valores de los parámetros de decisión con el algoritmo de punto medio para generación 

de elipses. Los incrementos 2

xr , 
2

yr , 22 xr  y 
22 yr  se evalúan una única vez al principio del 

procedimiento. En el siguiente resumen, se enumeran los pasos para dibujar una elipse 

utilizando el algoritmo del punto medio. 

 

1. Introducir xr , yr  y el centro de la elipse ( , )c cx y y obtener el primer punto sobre 

una elipse centrada en el origen, de la siguiente forma: 

 0 0( , ) (0, )x y r
 

2. Calcular el valor inicial del parámetro de decisión en la región 1 mediante la 

fórmula 

 
2 2 2

0

1
1

4
x x y xp r r r r
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3. En cada posición kx  dentro de la región 1, comenzando en 0k , realizar la 

siguiente comprobación. Si 1 0kp , el siguiente punto a lo largo de la elipse 

centrada en (0,0)  es 1( , )k kx y  y , 

 
2 2

1 11 1 2k k y k rp p r x r
 

En caso contrario, el siguiente punto a lo largo de la elipse será ( 1, 1)k kx y  y, 

 
2 2 2

1 1 11 1 2 2k k y k x k yp p r x r y r
 

 con 

 
2 2 2 2 2 2

1 12 2 2 ,    2 2 2y k y k y x k x k xr x r x r r y r y r
 

 

 debiendo continuar este proceso hasta que 
2 22 2y xr x r y . 

    

4. Calcular el valor inicial del parámetro de decisión en la región 2 mediante la 

fórmula: 

 

2

2 2 2 2 2

0 0 0

1
2 ( 1)

2
y x x yp r x r y r r

 

 donde 0 0( , )x y  es la última posición calculada para la región 1. 

 

5. En  cada posición ky  de la región 2, comenzando en 0k , realizar la siguiente 

comprobación. Si 2 0kp , el siguiente punto a lo largo de la elipse centrada en 

(0,0)  será ( , 1)k kx y  y, 

 
2 2

1 12 2 2k k x k xp p r y r
 

 En caso contrario, el siguiente punto a lo largo de la elipse será ( 1, 1)k kx y  y,  

 
2 2 2

1 1 12 2 2 2k k y k x k xp p r x r y r
 

utilizando los mismos cálculos incrementales para x  e y  que en la región 1. 

Este proceso debe continuar hasta que 0y . 

 

6. Para ambas regiones, determinar los puntos simétricos en los otros tres 

cuadrantes. 
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7. Mover cada posición de pixel ( , )x y  que calculada a la trayectoria elíptica 

centrada en ( , )c cx y  y dibujar los valores de coordenadas: 

 
,        c cx x x y y y

 

 

 

Capítulo 7 

 

 

 

CONCLUSIONES 

 

 

7.1 Resultados 

 

Se ha realizado el análisis circuital de la línea transmisión con elementos concentrados 

para el modelado electromagnético de un circuito equivalente de microondas. Para ello, 

se inicia con la definición de la línea de transmisión con pérdidas como elemento 

fundamental para constituir las secciones de las pistas y trayectorias de los circuitos 

pasivos de microcinta que eventualmente se construyen, analizan y simulan en esta tesis 

(una línea de retardo sencilla, un filtro pasabajas de impedancia escalonada y un 

transformador de impedancias síncrono). Los valores de los parámetros de dispersión S  

han sido calculados con el análisis de redes de dos puertos, y sus  impedancias de 

entrada se han encontrado mediante el uso de la transformación bilineal. 

 

Se han revisado los métodos de simulación electromagnética FDTD puro, el 

método MoL y la combinación que resulta entre ambos métodos. Se han estudiado por 

separado y con detalle cuáles son las formulaciones principales que los definen. En 

principio, se ha descrito la formulación de la FDTD introducida por Yee en 1966 para 

resolver las derivadas parciales de las ecuaciones de Maxwell en el dominio del tiempo. 
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Luego, se ha continuado con la descripción de la técnica numérica MoL para el análisis 

de líneas de transmisión, guías de onda y problemas de dispersión. Después, se han 

expuesto las fórmulas que definen a la versión electrodinámica combinada, es decir, el  

método FDTD-MoL híbrido que proviene de los dos  métodos puros (FDTD y MoL). 

 

En seguida, para lograr un buen desempeño del método FDTD-MoL hibrido, se 

han aplicado los criterios prácticos definidos por Dueñas en 2010 [Dueñas, 2010]. Estos 

criterios son: la elección del tamaño más conveniente para la guía de onda que contiene 

al circuito de microcinta, el cálculo de la velocidad de propagación real, la elección del 

ancho más apropiado para el pulso de excitación, la búsqueda de la relación adecuada 

entre las ondas incidente y reflejada, la preservación de las derivadas en el espacio y en 

el tiempo para la parte de segmentación-discretización en FDTD y la incorporación 

analítica de las condiciones de frontera. 

 

Posteriormente se han implementado, en un lenguaje de alto nivel (Matlab
®
), las 

rutinas y códigos de programación para las simulaciones electromagnéticas con el 

método FDTD puro. El método FDTD puro se utilizó para simular un filtro pasabajas de 

impedancia escalonada [Villegas, 2009b]; y el método  FTDT-MoL hibrido para 

simular una línea de retardo sencilla [Villegas, 2009a] y un transformador de 

impedancias síncrono [Villegas, 2011]. 

  

Por un lado, los resultados obtenidos de la simulación del filtro pasabajas de 

impedancia escalonada (con el método FDTD puro) se compararon con los resultados 

obtenidos mediante el método MoM y con los obtenidos mediante la técnica AFS. La 

buena concordancia de las respuestas encontradas con los dos métodos y con la técnica, 

se aseguró al haber utilizado la velocidad de propagación correcta en la microcinta 

[Dueñas, 2009]. 

 

Por otro lado, la validez de la simulación electromagnética del método FDTD-

MoL hibrido se ha demostrado al comparar los valores de los parámetros de dispersión 

para una línea retardo sencilla (obtenidos con la simulación) con los obtenidos mediante 

la medición directa del circuito construido en microcinta. 
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Además, se han comparado los métodos de simulación  FDTD-MoL hibrido y 

FDTD puro cuando se aplican a un transformador de impedancias síncrono. Las gráficas 

de las partes real e imaginaria de la impedancia encontrada se convalidan por sí mismas. 

 

Se han estudiado los métodos posibles para introducir una excitación en la 

simulación electromagnética [Wolff, 1991]. La excitación que se basa en el pulso 

Gaussiano es la más apropiada para el análisis de circuitos pasivos de microcinta, ya 

que permite separar los pulsos incidente, transmitido y reflejado. Además, la forma de 

onda Gausisana ofrece un espectro amplio de frecuencias y sus propiedades de 

transmisión se determinan en un sólo ciclo de análisis. 

 

7.2 Aportaciones 

 

Para implementar la simulación electromagnética combinada (método FDTD-MoL 

híbrido), inicialmente se consideró un procedimiento puramente visual que se basó en la 

inspección del nivel que presenta un pulso Gaussiano conforme avanza en una línea de 

retardo [Villegas, 2009a]. Como se mencionó en la sección 3.5.3, el pulso empieza a 

establecerse antes de 100 pasos de tiempo y se encuentra con la forma de onda reflejada 

antes de 500 pasos de tiempo, por lo que se consideró conveniente definir los puntos de 

los tiempos de simulación para las ondas incidente y reflejada en valores cercanos a 

estos límites. Los valores elegidos fueron de 70 para el pulso que entra y de 465 para la 

forma de onda reflejada. Posteriormente, con el fin de evitar las incertidumbres del 

procedimiento visual, el proceso se automatizó por medio de la transformada discreta 

FFT  [Villegas, 2009c; Villegas 2010]. Más recientemente, este mismo método híbrido 

se aplicó con éxito en la simulación de un transformador de impedancias síncrono 

[Villegas, 2011]. 

Como otra aportación, se ha realizado un estudio del tratamiento de la señal con 

las propiedades numéricas de la FFTW (ver sección 5.3; Nota: La FFTW es la versión 

actualizada de la FFT en el compilador de Matlab®). Para lograr esta aportación, se ha 

utilizado un planificador que se basa en la técnica de Cooley-Tukey, adaptándolo a los 

algoritmos que se emplearon para la simulación con FTDT-MoL. Esto con la finalidad 

de maximizar el rendimiento de los algoritmos al transformar recursivamente un 
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problema complejo en sub-problemas más simples (codelets). Para producir un codelet 

de la FFTW y así encontrar el contenido espectral de la componente longitudinal de 

campo eléctrico zE , (y por tanto los pasos de tiempo necesarios para la simulación 

mediante la técnica FDTD-MoL) se ha usado el compilador genff. 

7.3 Perspectivas a futuro 

 

Proponer la implementación numérica del algoritmo de Bresenham  para generar las 

geometrías de circuitos pasivos de microcinta que no presentan discontinuidades 

ortogonales. Para lograr esto, primero debe analizarse el proceso recursivo de la 

digitalización de líneas con pendiente positiva, de circunferencias y de elipses utilizando 

sólo cálculos enteros. Buscar nuevos criterios para la validación de las respuestas de 

circuitos con geometrías complejas. Incorporar las estrategias de simulación en dos 

dimensiones para su extensión a  estructuras en tres tridimensionales. 

 

7.4 Recomendaciones 

 

Se recomienda definir apropiadamente la discretización de la geometría del  circuito que 

se va a simular, ya que con el uso del método FDTD-MoL híbrido, se ha encontrado que 

en algunas secciones de circuitos con trayectorias que son a la vez delgadas y gruesas 

(con tres celdas de discretización a lo ancho y más de 150 celdas a lo largo), se 

producen problemas de dispersión numérica. Es aconsejable además, el considerar la 

programación en paralelo para soportar el tipo de segmentaciones que se presentan en 

algunas geometrías complejas de circuitos pasivos de alta frecuencia. 

 

Se recomienda también, la realización física (en microcinta) del filtro pasabajas 

de impedancia escalonada y del transformador de impedancia síncrono, partiendo de  

los valores que se obtuvieron en esta tesis. Con esto se podrán contrastar los resultados 

obtenidos con la caracterización física (medición) y con la simulación electromagnética 

(método FDTD-MoL híbrido). 

 

De la misma manera, se recomienda la implementación de una interfaz grafica 

que incluya el algoritmo de Bresenham para la generación de líneas rectas con 

pendientes diferentes, o bien utilizar la teoría de las transformaciones bidimensionales 
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para construir las muy diversas geometrías que se presentan en los circuitos pasivos de 

microcinta.  
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