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Resumen 
 
Este trabajo (presentado como compendio de publicaciones) representa una 

contribución a las líneas de transmisión artificiales. Específicamente se pudo diseñar de 

forma automática estructuras (líneas de transmisión) de onda lenta basadas en parches 

capacitivos de EBGs (del inglés, Electromagnetic Band Gaps) a frecuencias de 

microondas. Estas estructuras presentan una razón de onda lenta que produce una 

reducción del tamaño del circuito de microondas, puesto que la longitud de onda en la 

estructura es menor que en una línea de transmisión ordinaria. Además, si se concatenan 

varias estructuras de onda lenta es posible obtener bandas de rechazo y así suprimir 

bandas espurias. Se dedica un capítulo a la síntesis de estas estructuras. 

Estas estructuras optimizadas podrán encontrar varias aplicaciones, donde se sustituye 

una línea de transmisión ordinaria por una línea de transmisión artificial. Se tomará en 

cuenta la impedancia característica de la línea ordinaria y su longitud eléctrica a una 

frecuencia de operación para la síntesis de estas líneas de transmisión de onda lenta. 

En la tesis se pudo aplicar éste método de diseño de estructuras de onda lenta a la 

síntesis automática de filtros pasabanda de banda ancha, en concreto, se realizó una 

mejora a los filtros de Levy. Se incorporaron estructuras EBG para reducir la longitud 

del filtro y además suprimir el primer espurio, se logró obtener una amplia banda de 

rechazo debido a la concatenación de varias estructuras de onda lenta. Para los filtros 

mejorados se obtuvo respuestas electromagnéticas que coinciden muy bien con el filtro 

canónico de Levy. 

Por último se pudo sintetizar filtros pasabanda basados en pares de líneas acopladas 

con carga capacitiva a frecuencias de microondas. Se presentaron dos ejemplos de 

filtros Chebyshev, se obtuvo una gran coincidencia (ajuste en los ceros de reflexión, 

ancho de banda y frecuencia central) en la respuesta electromagnética y el esquemático 

ideal al sintetizar cada sección de los filtros por separado y luego concatenar las 

secciones optimizadas. Estos filtros muestran el efecto de onda lenta y se reduce su 

longitud, además es posible suprimir las bandas espurias hasta varios armónicos. 

Debido a las propiedades de los EBG son filtros muy eficientes suprimiendo espurios. 

Ambas aplicaciones se implementan completamente en tecnología planar y su síntesis 

se debe gracias al funcionamiento en conjunto del programa Matlab y de un simulador 

electromagnético. A la vez estos resultados son posibles gracias a un algoritmo ASM 

(Aggressive Space Mapping) que permite obtener soluciones óptimas. 



 

xii 
 

  



 

1 
 

1
1 Motivación y Objetivos 

 

Esta tesis es un desarrollo a los metamateriales planares o líneas de transmisión 
basadas en metamateriales. En concreto, se ha logrado optimizar estructuras de onda 
lenta basadas en EBG con carga capacitiva y también aplicar éstas estructuras al 
desarrollo de distintos tipos de filtros de microondas.  

Estas líneas de transmisión artificiales exhiben una longitud eléctrica e impedancia 
Bloch a una determinada frecuencia de operación que es posible controlar. Debido a la 
carga capacitiva también es posible controlar el efecto de onda lenta y 
consecuentemente miniaturizar los circuitos de microondas. Con estas estructuras 
periódicas es también posible suprimir bandas espurias para circuitos de elementos 
distribuidos por el conocido efecto Bragg.  

El primer objetivo es describir una metodología fundamental para sintetizar una celda 
unitaria con efecto de onda lenta, basado en una línea de transmisión con un parche 
capacitivo. El segundo objetivo es el de encontrar una primera aplicación de estas 
estructuras EBG optimizadas, en particular se pudo sintetizar filtros de Levy de banda 
ancha, esto de una forma sistemática. El tercer objetivo es el de sintetizar filtros 
pasabanda tipo Chebyshev, estos basados en pares de líneas acopladas con carga 
capacitiva.  
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Si bien en el pasado se ha realizado un esfuerzo por obtener filtros de microondas 
usando metamateriales en tecnología planar, es hasta hace poco que es posible 
obtenerlos de forma óptima dado que existen las herramientas matemáticas necesarias. 
En esta tesis se ha trabajado con optimización por Mapeo Espacial, en particular con 
“Aggressive Space Mapping” (ASM). Para obtener los circuitos óptimos es necesario 
trabajar en conjunto con un programa de programación (Matlab) y otro de simulación 
electromagnética (Agilent Momentum).  

De forma detallada el esquema de la tesis es:  

El Capítulo 2 presenta una introducción al estado del arte en líneas de transmisión de 
onda lenta y de otras estructuras EBG, se presenta además el método de la matriz de 
transferencia para el cálculo de la relación de dispersión e impedancia Bloch, los cuales 
fueron usados extensamente en la tesis. También se brinda una introducción a los 
Algoritmos de Mapeo Espacial y se presenta el Mapeo Espacial Agresivo (ASM) que es 
una mejora del método. 

El Capítulo 3 presenta un trabajo muy fundamental sobre la síntesis de líneas de 
transmisión de onda lenta basadas en parches capacitivos. Este trabajo proporciona la 
topología exacta para una estructura de onda lenta con sus respectivas especificaciones 
de impedancia Bloch, longitud eléctrica y razón de onda lenta a una determinada 
frecuencia de operación. Se presenta varios ejemplos de síntesis y la elaboración teórica 
de este trabajo. 

El Capítulo 4 presenta las primeras aplicaciones que se han encontrado para estas 
líneas de transmisión con parches capacitivos. Se presenta la síntesis automática de 
filtros pasabanda de banda ancha basados en estructuras EBG y también la síntesis de 
filtros pasabanda basados en líneas acopladas con carga capacitiva. Estos resultados han 
sido obtenidos por un proceso de optimización automática. Estos filtros que se han 
encontrado presentan una supresión de bandas espurias y además tienen dimensiones 
reducidas por el efecto de onda lenta.  

En el Capítulo 5 se resumen las conclusiones destacadas de los resultados obtenidos 
en este trabajo. 

Los resultados presentados en esta tesis han sido posibles gracias al grupo CIMITEC 
(Centre d’Investigació en Metamaterials per a la Innovació en Tecnologíes Electrónica 
i de Comunicacions), el cual forma parte del Departamento de Ingeniería Electrónica de 
la UAB. El grupo CIMITEC es un centro de investigación y transferencia tecnológica 
dedicado a obtener soluciones innovadoras y a medida para sistemas de comunicaciones. 
Este grupo está formado por doctores, ingenieros y técnicos con un alto grado de 
especialización. CIMITEC aplica su tecnología basada en los llamados Metamateriales 
en los siguientes campos: Antenas y tags para sistemas de Identificación por 
Radiofrecuencia (RFID), Comunicaciones de alta velocidad, Filtros y otros 
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componentes de RF/microondas de altas prestaciones, Electrónica impresa, Sensores y 
Síntesis automatizada de componentes entre otros. 

Este trabajo ha sido apoyado por los gobiernos Español y Catalán por medio de varios 
proyectos y contratos, algunos de ellos son:  

 Proyectos TEC2013-40600-R y TEC2013-49221-EXP de MINECO-España. 
 Proyectos TEC2010-17512 METATRANSFER, CONSOLIDER EMET 

CSD2008-00066 de MINECO-España. 
 Proyecto 2014SGR-157 de AGAUR-Generalitat de Catalunya. 
 El autor agradece el apoyo de la Universidad de Costa Rica, MICITT y 

CONICIT para estudiar en la Universidad Autónoma de Barcelona. 
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2
2 Introducción y Estado del Arte 

 

En este capítulo se introducen las líneas de transmisión de onda lenta y se estudia el 

método de la matriz de transferencia, el cual es muy útil para el análisis de estructuras 

periódicas. Estas estructuras se pueden usar para la construcción de líneas de 

transmisión artificiales. Se presenta la deducción de las fórmulas para la relación de 

dispersión y para la impedancia Bloch, ambas variables definen la ingeniería de 

dispersión y su control es importante para problemas de ingeniería de microondas. 

Se presenta además una introducción a los algoritmos de Mapeo Espacial. Estos 

encontraron aplicaciones inicialmente para resolver problemas de electromagnetismo, 

donde se requiere una alta capacidad de procesamiento de información. El Mapeo 

Espacial se ha extendido a otras disciplinas. El “Aggressive Space Mapping (ASM)” es 

una mejora del método y ha sido útil para la resolución de problemas de circuitos de 

microondas en tecnología planar. El ASM es el método usado en esta tesis. 

Quisiéramos destacar que en los artículos para presentar la tesis por compendio de 

publicaciones (fundamentales y no fundamentales), se comparan  nuestros resultados 

con otros de la literatura, especialmente en el artículo C.  
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2.1 Líneas de transmisión de onda lenta 

Los cristales electromagnéticos o Electromagnetic Band Gaps (EBGs), conocidos 

como PBGs (Photonic Band Gaps) o cristales fotónicos a frecuencias ópticas, son 

estructuras periódicas capaces de inhibir la propagación de onda a ciertas frecuencias 

debido al conocido efecto Bragg, derivado de la periodicidad [1, 2].  

En tecnología planar, las estructuras basadas en EBGs han sido propuestas en 

aplicaciones tales como reflectores de microondas [3-7], resonadores de alta calidad [8, 

9], supresión de espurios en filtros [10-14] y supresión de armónicos en circuitos 

activos [15-19], entre otros. 

En las aplicaciones previas, las estructuras EBG consisten  típicamente de líneas de 

transmisión con un grabado en el plano de masa, por ejemplo mediante perforaciones en 

posiciones periódicas, ó de una modulación en la anchura de la línea (una línea de 

transmisión no uniforme). En ambos casos, las bandas de rechazo aparecen en la 

frecuencia Bragg [20], dada por 

l

v
f p

2
(2.1) 

y sus armónicos, donde vp es la velocidad de fase y l es el período de la estructura EBG. 

Otras líneas de transmisión periódicas son implementadas cargando una línea host con 

capacidades en derivación. Tales elementos reactivos incrementan la capacitancia 

efectiva de la línea, proveyendo un efecto de onda lenta que reduce la velocidad de fase 

[21-28]. Así las estructuras cargadas con parches capacitivos, se comportan como líneas 

de transmisión de onda lenta con bandas de rechazo, relacionadas con su periodicidad. 

De acuerdo a esto, tales líneas artificiales pueden ser usadas para reducir el tamaño de 

los dispositivos en circuitos planares y para suprimir bandas espurias, inherentes a 

circuitos distribuidos [13].  Para evitar la presencia de elementos discretos se prefiere 

las líneas cargadas con parches capacitivos, pues es menos costoso y de menor 

complejidad [29]. 

Las líneas de transmisión de onda lenta son estructuras que exhiben una velocidad de 

fase menor que su correspondiente convencional implementado en el mismo substrato. 

Debido al comportamiento de onda lenta, la longitud de onda es también menor 

(comparada a la línea convencional) y consecuentemente el tamaño del circuito de 

microondas puede ser reducido significativamente [30]. 
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Típicamente las líneas de transmisión de onda lenta son implementadas cargando 

periódicamente una línea host con parches capacitivos conectados en derivación. 

Gracias a esta carga capacitiva, la capacidad efectiva de la línea es incrementada y la 

velocidad de fase es reducida.  Estas líneas con carga capacitiva tienen aplicaciones para 

la miniaturización de circuitos [23,31]. Además, debido a la periodicidad, estas líneas de 

transmisión con carga exhiben bandas de rechazo, que son de interés para la supresión 

de espurios. Así las estructuras de onda lenta encuentran aplicaciones en diseños de 

circuitos de microondas con tamaño reducido y supresión de espurios [32].  

Para satisfacer las especificaciones usuales de diseño, impedancia característica, 

longitud eléctrica y razón de onda lenta (razón de la velocidad de fase de la línea con 

carga y sin carga), un proceso de optimización es necesario.  

En la tesis se propone una síntesis automática para líneas cargadas con parches 

capacitivos, basada en mapeo espacial [33-35]. Esta herramienta de síntesis ha sido 

aplicada para el diseño de muchos circuitos planares de microondas [36-44].  En este 

trabajo específicamente una variante denominada Aggressive Space Mapping (ASM) es 

usada [34].  

Recientemente, se ha propuesto una técnica ASM de dos pasos, la cual es muy útil 

para circuitos de microondas que pueden ser descritos por un esquemático circuital, 

donde el esquemático óptimo (aquel que satisface las especificaciones) es determinado 

(en el primer paso) y luego es generado el layout del circuito automáticamente, en el 

segundo paso [45, 46]. 

Similarmente en este trabajo se ha implementado un algoritmo de dos pasos para la 

síntesis de líneas de transmisión de onda lenta.  Mediante el primer paso se determina el 

esquemático óptimo, que consiste en una línea de transmisión (línea host) y una 

capacidad en derivación. Luego, a través de la capacitancia óptima, la impedancia 

característica y longitud eléctrica de la línea host se genera automáticamente el layout. 

Habiendo realizado el aporte fundamental de cómo sintetizar de forma óptima líneas 

de transmisión de onda lenta con parches capacitivos, el paso natural es encontrar 

aplicaciones. Las primeras aplicaciones que se han reportado en la tesis son aplicaciones 

a diferentes tipos de filtros de microondas. 
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2.1.1 Método de la matriz de transferencia y relación de 
dispersión

Para obtener la relación de dispersión, el método de la matriz de transferencia es muy 

útil en casos donde los campos en dos posiciones separadas físicamente por un periodo 

pueden ser expresados como mutuamente dependientes a través de una matriz de 

transferencia, ésta propia de una celda unitaria [20]. Esto se observa en la figura 2.1 

 

Figura 2.1. Estructura periódica donde cada celda unidad está descrita por una matriz ABCD 

 

Los voltajes y corrientes al lado de cada celda unitaria están relacionadas por la matriz 

ABCD, de acuerdo a:  

1

1

n

n

n

n

I

V

DC

BA
I

V
(2.2) 

Además, de acuerdo al teorema de Floquet, los voltajes y corrientes en los planos n y 

n+1 solo difieren en el factor de propagación, siendo así,  

n
l

n VeV 1 (2.3a) 

n
l

n IeI 1 (2.3b)

De las ecuaciones anteriores se sigue: 

1

1

1

1

n
l

n
l

n

n

n

n

Ie
Ve

I

V

DC

BA
I

V
(2.4) 

o 

0
1

1

n

n

l

l

I

V

eDC
BeA

(2.5) 

 

 

 



INTRODUCCIÓN y Estado del Arte 
 

9 
 

Obsérvese que de acuerdo a (2.4) y (2.5), los voltajes y corrientes propagándose por la 

línea son los vectores propios. Para una solución no trivial, el determinante de la matriz 

debe ser cero: 

0)(2 BCeDAeAD ll (2.6) 

 

Dado que para un sistema recíproco se cumple que AD - BC = 1, (2.6) puede ser 

expresada como:  

DAee ll (2.7) 

 

y la relación de dispersión puede ser escrita como 

2
)cosh( DA

l (2.8) 

 

En un medio sin pérdidas y recíproco, el lado derecho de (2.8) es puramente real.  

Esto indica que la constante de propagación es totalmente real (  = ,  = 0) o 

puramente imaginaria (  = j ,   = 0). En el primer caso, la onda Bloch es atenuada a 

través de la línea. 

Para el caso  = j   y  = 0, cosh( l) = cos( l), así (2.8) se escribe como: 

 

2
)cos( DA

l (2.9) 

 

La expresión (2.9) es válida para las regiones de propagación, donde el módulo del 

lado derecho de la expresión es menor que 1. Si la celda unitaria de la estructura 

periódica es simétrica con respecto a un plano equidistante de los puertos de entrada y 

salida, se cumple que A = D, y luego (2.9) puede ser simplificada a: 

 

Al )cos( (2.10)
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2.1.2  Impedancia Bloch 

Otro parámetro importante es la relación entre el voltaje y la corriente en cualquier 

posición (plano) de la estructura periódica [20]. A partir de (2.5) se obtiene:  

 

0)( 11 nn
l BIVeA (2.11)

 

Se sigue que:  

n
eA
B

I
V

l
n

n ,
1

1 (2.12)

 

La expresión (2.12) no depende del plano donde la relación entre el voltaje y la 

corriente es calculada. Esto indica la impedancia característica de una línea de 

transmisión, definida como la relación entre el voltaje y la corriente para una onda 

propagándose en cualquier posición de la línea. Sin embargo, como las ondas 

propagándose en una estructura periódica son ondas Bloch, es más conveniente 

identificar la impedancia dada en (2.12) como la impedancia Bloch, ZB. Aislando la 

expresión para e l de (2.7) y sustituyéndola en (2.12), se sigue que la impedancia Bloch 

tiene dos soluciones: 

4)(
2

2DADA

B
ZB (2.13)

 

una corresponde a ondas progresivas y la otra para ondas regresivas. En las regiones de 

propagación, (A+D)2 < 4 y las dos soluciones tienen la misma magnitud, idéntica parte 

real e imaginaria, de signo opuesto.  En las regiones prohibidas (band gap), las dos 

soluciones son puramente imaginarias y exhiben diferente magnitud, a menos que la 

celda unitaria sea simétrica.  

Para el caso de la celda unitaria simétrica, A = D, lo cual simplifica la impedancia 

Bloch a: 

12A

B
ZB (2.14)
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Si se considera una celda simétrica ya sea en T o en , como en la figura 2.2, es 

posible expresar la relación de dispersión como:  

)(
)(1)cos(

p

s

Z
Z

l (2.15)

 

Donde Zs y Zp son las impedancias en serie y en derivación, respectivamente. 

 
Figura 2.2: Modelo de circuito en T (a) y en  (b) 

 

La impedancia Bloch para un circuito en T se puede escribir como: 

)](2)()[()( pssB ZZZZ
T

(2.16)

 

Y si la estructura es modelada como un circuito en  la impedancia Bloch es:  

 

)(2
)(1

2/)()(
)(

p

s

ps
B

Z
Z
ZZ

Z
(2.17)

 

Para esta tesis se ha trabajado con las expresiones (2.9) y (2.14). 
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2.2 Introducción a algoritmos de mapeo espacial 

El Mapeo Espacial (Space Mapping, SM) es una técnica usada extensivamente para la 

síntesis y optimización de componentes de microondas. Está técnica usa dos espacios de 

simulación [33, 35]: (i) el espacio de Optimización, Xc, donde las variables están 

relacionadas con el modelo grueso, que es simple y computacionalmente eficiente, pero 

no es exacto, y ii) el espacio de validación, Xf, donde las variables están ligadas al 

modelo fino, típicamente más complejo y computacionalmente intensivo, pero 

significativamente más preciso.  

En cada espacio, un vector columna define a los parámetros del modelo. Cada uno de 

estos vectores se denomina xf y xc para los espacios fino y grueso, respectivamente y las 

correspondientes respuestas se denominan Rf(xf) y Rc(xc). Para aplicaciones de 

microondas, las respuestas están relacionadas con los parámetros de dispersión. 

La idea clave detrás de cualquier optimización con Mapeo Espacial es de generar una 

apropiada transformación de parámetros tal que 

)( fc xPx (2.18)

Mapeando los parámetros del modelo fino hacia los parámetros del modelo grueso, se 

cumple en una determinada región:  

)())((
)()(

fffc

ccff

xRxPR

xRxR
(2.19)

donde  es un pequeño número positivo cercano a cero. Este proceso se puede ilustrar 

en la figura 2.3. 

Figura 2.3. Ilustración de Mapeo Espacial 
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Si la función P es invertible, se cumple la siguiente transformación inversa:  

)(1 *
cf xPx (2.20)

La función P es usada para encontrar la solución del modelo fino, ésta es la imagen de 

la solución objetivo del modelo grueso xc
*, que brinda la respuesta objetivo Rc(xc

*). Sin 

embargo la determinación de P de acuerdo al procedimiento en [33] sigue un proceso 

iterativo que es un poco ineficiente.  

2.2.1 Mapeo Espacial Agresivo (ASM) 

 

La eficiencia del método fue mejorada introduciendo iteraciones de tipo quasi-Newton, 

provocando una convergencia más rápida, usando la fórmula clásica de Broyden y 

dando lugar al denominado Aggressive Space Mapping (ASM) [34]. El objetivo en un 

algoritmo ASM es de minimizar la función error y resolver el siguiente sistema de 

ecuaciones no lineales: 

0)()( *
cff xxPxf (2.21)

 

Asúmase que xf
( j ) es la aproximación en la iteración j del vector del espacio de 

validación y f( j ) la función error correspondiente a f(xf
( j )).  

El próximo vector en el proceso iterativo xf
( j+ 1) es obtenido por una iteración de tipo 

quasi-Newton de acuerdo a: 
)()()1( jjj hxx ff (2.22)

 
donde h( j) está dado por: 

)(1)()( jjj fBh (2.23)

 

y B(j) es un aproximado de la matriz Jacobiana Jm de f respecto xf en xf( j ) 

)(xx

)(

x
)x(f

)x(J
j

ff

T

f

f
T

j
fm (2.24)
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En el caso de esta tesis, el vector inicial del modelo fino xf
(1), relacionado con el 

vector objetivo del modelo grueso es determinado a través de expresiones analíticas y la 

primera matriz de Broyden B(1) es inicializada como sigue: 

fm

cm

f

cm

f

cm

fm

c

f

c

f

c

fm

c

f

c

f

c

x
x

x
x

x
x

x
x

x
x

x
x

x
x

x
x

x
x

21

2

2

2

1

2

1

2

1

1

1

)1(B (2.25)

Donde las derivadas son obtenidas a través de la siguiente aproximación: 

fi

ci

fi

ci

x
x

x
x

(2.26)

Los diferenciales xfi son una pequeña perturbación en los parámetros del modelo fino 

y a través de una aplicación de extracción de parámetros directa es posible obtener xci, 

la variación que implica en el modelo grueso. Para inicializar la matriz de Broyden, ésta 

operación se debe repetir m veces (una vez por cada columna), lo que implica que se 

debe realizar m simulaciones electromagnéticas. 

Para los siguientes pasos ( j >1 ) la matriz de Broyden es actualizada por la fórmula 

clásica de Broyden: 

Tj
jTj

jjj
f

jj
fjj )(

)()(

)()()()()(
)()1( )()(

h
hh

hBxfhxf
BB (2.27)

Se obtiene así la simplificación (combinando 2.23 y 2.27) de la fórmula clásica de 

Broyden [34, 47], para cada iteración ésta es: 

)()(

)()1(
)()1(

jTj

Tjj
jj

hh
hf

BB (2.28)

En (2.28), f( j+1) es  obtenida evaluando (2.21) usando algún método de extracción de 

parámetros, proveyendo los parámetros del modelo grueso a partir de la respuesta de los 

parámetros del modelo fino. 

En el caso de esta tesis se ha usado el método de extracción directo de parámetros. En 

éste método, los parámetros del modelo grueso son inferidos de los parámetros S 

obtenidos por simulación, a través de ecuaciones para alguna frecuencia de interés. 
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El procedimiento difiere en cado caso, porque depende de la topología y de las 

variables del modelo grueso. El método de extracción se explica con detalle en cada 

sección correspondiente. 

La implementación del algoritmo ASM es descrito a través de un diagrama de flujo 

como en la figura 2.4.  El  proceso itera hasta que la norma de la función error es más 

pequeña que un valor , usualmente se usa una norma de error menor a 0.5 % o 1.0 %. 

Inicio

xc
*

j = 1

Determinar xf
(j)

Encontrar la respuesta 
EM de xf

(j) , Rf ( xf
(j) )

Extraer parámetros para 
encontrar xc

(j) = P(xf
(j)) 

Determinar función 
error f(j)

Determinar B(j)

Resolver B(j)h(j) = -f(j)

Para determinar h(j)

xf
(j+1)=xf

(j)+h(j)

Encontrar la respuesta 
EM de xf

(j+1) , Rf ( xf
(j+1) )

Extraer parámetros para 
encontrar xc

(j+1) = P( xf
(j+1) ) 

Determinar función error f(j+1)

    f (j+1)  < 

Fin

Actualizar B(j+1)

j = j+1

Sí

 

Figura 2.4. Diagrama de flujo de un algoritmo ASM 

  



INTRODUCCIÓN y Estado del Arte 

16 
 

 

  



SÍNTESIS de líneas de transmisión de onda lenta basadas en parches capacitivos 
 

17 
 

 

 

3
3 Síntesis de líneas de transmisión 
de onda lenta basadas en parches 

capacitivos

 

En este capítulo se estudia la síntesis automática de estructuras de onda lenta en líneas 

microstrip cargadas con capacidades en derivación. Debido a las capacidades en 

derivación, la capacitancia efectiva de la línea es incrementada y la velocidad de fase en 

la estructura es disminuida. El objetivo es obtener el layout óptimo de la estructura de 

onda lenta de forma totalmente desatendida, esto a partir de las especificaciones 

(impedancia Bloch, longitud eléctrica y razón de onda lenta). Se ha obtenido una 

solución a través de un algoritmo ASM de dos pasos. Se presentan cuatro ejemplos para 

ilustrar el método propuesto. 

Este trabajo fue publicado en la revista International Journal of RF and Microwave 

Computer-Aided Engineering en Septiembre 2015, la publicación es: “Synthesis of 

slow-wave structures based on capacitive-loaded lines through aggressive space 

mapping (ASM)”, el trabajo constituye el Artículo A de la relación de artículos 

fundamentales de esta tesis. Los tres ejemplos de síntesis mostrados en el Artículo A se 

muestran con más detalle en este capítulo. 
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3.1 Estructuras de onda lenta 
El esquemático de la estructura de onda lenta considerada en este trabajo es el de la 

figura 3.1. La línea host con constante de fase k (longitud eléctrica de la celda unitaria kl) 

e impedancia característica Z0, es periódicamente cargada con capacidades en 

derivación Cls. Nos referiremos a k y Z0 como la constante de fase e impedancia 

característica de la línea sin carga, respectivamente; Esto para distinguirlo de ZB 

(impedancia Bloch) y la constante de fase  de la línea cargada con capacidades. 

 

Figura 3.1. Esquemático de la estructura de onda lenta basada en una línea de transmisión con 
capacidad en derivación (a) y modelo equivalente basada en elementos discretos (b). 

Para obtener la relación de dispersión y la impedancia Bloch del esquemático en la  

Fig. 3.1(a) se realiza a partir de la celda unitaria simétrica (ambos lados de longitud 

eléctricas kl/2 para la línea sin carga) y aplicando el análisis de estructuras periódicas      

de [48]. En particular los elementos de la matriz ABCD se obtienen de esta forma: 

)2/cos()2/sin(1
)2/sin()2/cos(

1
01

)2/cos()2/sin(1
)2/sin()2/cos(

0

0

0

0

klkl
Z

j

kljZkl

Cjklkl
Z

j

kljZkl

DC
BA

ls (3.1) 

A partir de (3.1) y de las ecuaciones (2.9) y (2.14), se obtienen las expresiones 
 

kl
ZC

kll ls sin
2

coscos 0 (3.2) 

 

2
0

2
00

B

)sin
2
1(cos1

)]2/(sin[sin

klCZkl

klCZklZ
Z

ls

ls

(3.3) 
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Además de la relación de dispersión (3.2) y de la impedancia Bloch (3.3) ha de haber 

otra ecuación. Esta viene de la razón de onda lenta: 

l
kl

kv
v

swr
po

p

/
/

(3.4) 

Las ecuaciones (3.2), (3.3) y (3.4) definen un sistema de tres ecuaciones no lineales 

con tres incógnitas. Se observa que son ecuaciones de difícil manipulación, y 

típicamente para propósitos de diseño se usa el modelo basado en elementos discretos. 

Éste se muestra en la Fig. 3.1(b), donde C y L son la capacitancia e inductancia por 

sección.  

De acuerdo al modelo basado en elementos discretos la impedancia Bloch, la longitud 

eléctrica (de la línea con carga) de la celda unitaria y la razón de onda lenta están dadas 

por: 

lsCC
L

ZB (3.5) 

)( lscell CCLl (3.6) 

C
CLCl

CCLl
v
v

swr
ls

ls

po

p

1

1
/

)(/
 (3.7) 

Para propósitos de diseño también es útil la inversión de las tres ecuaciones anteriores: 

BZ
L cell (3.8) 

B

2

Z
C cell  (3.9) 

B

2 )1(
Z

C cell
ls  (3.10) 

Sin embargo, la validez del modelo de la Figura 3.1(b) es restringido para valores 

grandes de Cls comparados con C. Si se cumple la condición Cls >> C, la concordancia 

entre el modelo con elementos discretos y el esquemático (semi-discreto) es buena hasta 

la frecuencia de corte. Sin embargo la condición (Cls >> C ) no siempre se cumple, por 

eso se justifica la determinación de las ecuaciones (3.2), (3.3) y (3.4). 
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En este trabajo se realizó un algoritmo ASM para solucionar (3.2), (3.3) y (3.4). Pudo 

haberse usado otro método numérico, pero se optó por uno ASM que es simple, rápido y 

exacto. Como se ha comentado en la Introducción, se ha desarrollado un algoritmo de 

dos pasos para la síntesis de estructuras de onda lenta, el primer paso provee el 

esquemático óptimo que cumple las especificaciones y el segundo paso genera el layout 

de forma automática. 

3.2 Primer ASM: Determinación del esquemático 
óptimo

Este paso es completamente matemático. A partir de las especificaciones, impedancia 

Bloch ZB, longitud eléctrica de la celda unitaria con carga l y razón de onda lenta swr, 

se ha de determinar el conjunto de valores de Z0, kl y Cls en las ecuaciones (3.2), (3.3)  y 

(3.4) que brinda la solución a las especificaciones. En este problema se define al modelo 

fino como xf = [Z0; kl; Cls];  y al modelo grueso como la solución xc = [ZB; l; swr], 

estas cada uno con su objetivo. 

Para inicializar el algoritmo necesitamos un primer vector del modelo fino a partir de 

expresiones analíticas que relacionen el modelo grueso con el modelo fino. Se ha de 

tomar en cuenta que la impedancia de la línea sin carga es: 

C
L

Z0 (3.11)

y la longitud eléctrica de la línea sin carga es:  

LCkl (3.12)

Teniendo en cuenta las ecuaciones (3.11) y (3.12) y las ecuaciones a partir del modelo 

discreto (3.8), (3.9) y (3.10), se puede obtener el primer vector del modelo fino xf
(1). Las 

variables con (*) indican target/valores objetivos. Se sigue que este primer vector es: 

*

2**

**

*

*

)1(

)1(

)1(
0

)1(

))(1(
x

B

B

ls

f

Z

Z

C

kl

Z

(3.13)

De este primer vector del espacio fino, se extrae el primer vector xc
(1) del modelo 

grueso por simulación circuital, en este caso se evalúa las ecuaciones (3.2), (3.3) y (3.4). 
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Este conjunto de tres ecuaciones sirve para extraer parámetros y no hay necesidad de 

simulación electromagnética. Este vector xc
(1) se compara con las variables objetivo del 

modelo grueso xc
* y eso brinda la primer función error, ecuación (2.21).  

El error y la magnitud relativa son: 

];;[f

x)x(Pxxf
***

BB
)1(

*1*1)1(

ZZj

c
j
fc

j
c

j

(3.14)

2

*

2

*

2

*
B

B)1( 111f
Z
Zj

 (3.15) 

Si esta función error no es menor que un cierto valor, se ha de calcular la matriz de 

Broyden B. 

Para obtener una primera aproximación de esta matriz, se ha de perturbar sutilmente 

cada variable del modelo fino, luego se obtiene la respuesta circuital/matemática, 

extrayendo parámetros y así obtener los valores del modelo grueso correspondiente a 

cada perturbación. Los cambios relativos pueden ser expresados en la matriz: 

ls

ls

ls

C
swr

kl
swr

Z
swr

C
l

kl
l

Z
l

C
Z

kl
Z

Z
Z

0

0

BB

0

B

)1(B (3.16)

Una vez que la matriz B(1) es conocida, los parámetros del modelo fino de la siguiente 

iteración pueden ser obtenidos por (2.22) y el proceso es iterado hasta que se obtiene la 

convergencia. 
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Este primer ASM se visualiza mejor con el diagrama de Flujo en la Figura 3.2, a esta 

primera etapa se la ha denominado el Módulo Analizador. 

Inicio

 Definir xc*
j = 1,

ZB*, l*, * 

Determinar xf
(1)

Zo
(1), kl(1), Cls

(1)

Extractor Analizador 
Determinar xc

(1) 
ZB

(1), l(1), swr(1)

Determinar 
función error f(1)

Determinar B(1)

Primer Matriz de Broyden

Perturbar Z0
(1): 1º columna

Pertubar kl(1): 2º columna
Pertubar Cls

(1): 3º columna

Resolver B(j)h(j) = -f(j)

Determinar h(j)

xf
(j+1)=xf

(j)+h(j)

Extractor Analizador 
Determinar xc

(j) 
ZB

(j), l(j), swr(j)

Determinar
 función error f(j+1)

    f(j+1)  < 

Fin

Actualizar B(j+1)

j=j+1

Sí

 
Figura 3.2. Diagrama de flujo para el Módulo Analizador (Primer ASM) 
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3.3 Segundo ASM: Determinación del layout 

Una vez que el esquemático óptimo ha sido obtenido, el layout es determinado a 

través de un segundo ASM. El primer paso es la determinación de la longitud lp del 

parche capacitivo, éste es un parche cuadrado. La capacidad en derivación es Cls, que 

vino determinada previamente por el módulo analizador. La geometría del parche 

capacitivo es la de la Figura 3.3(a), donde un parche cuadrado es conectado a una línea 

host a través de un acceso corto y ancho, con el fin de evitar algún efecto inductivo. En 

todo este trabajo, la distancia entre la línea host y el parche capacitivo se ha fijado a           

lacc = 0.583 mm; y el ancho del acceso Wacc se fija a una fracción de la dimensión de la 

longitud del parche lp. Se ha demostrado que 50% de lp es una buena opción. 

 
Figura 3.3. Topología y dimensiones relevantes, del parche capacitivo (a) y toda la celda 
unitaria de onda lenta (b) 

A partir de la Figura 3.3(a) un algoritmo ASM de una variable es necesario para 

determinar lp. La variable del modelo grueso es la capacitancia Cls y la variable del 

modelo fino es lp. El primer valor de lp es calculado del valor objetivo de Cls 

(determinado en el primer ASM), a través de la fórmula del condensador de placas 

paralelas. Luego la capacitancia del parche es inferida de la simulación 

electromagnética considerando los puertos indicados en la Figura 3.3(a), 

específicamente determinando la admitancia de una carga en derivación [48]. 
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A partir de la simulación electromagnética se puede inferir la capacidad del parche, en 

este caso se tiene una carga en derivación pura, siendo el elemento C de la matriz 

ABCD igual a la admitancia. Para determinar la capacidad del parche Cls a la frecuencia 

de operación, el extractor sigue la siguiente ecuación: 

lsCjYC

S
SS

Z
C 

21

2
21

2
11

0 2
)()1(1

(3.17)

La capacitancia extraída es comparada con su objetivo. La matriz de Broyden consta 

de un solo elemento cuyas unidades son pF/mm, B es inicializada variando la dimensión 

del parche lp
(1) y observando la variación de Cls

(1) , finalmente se itera el proceso hasta 

encontrar la solución. Este sub-proceso se puede visualizar mejor con un diagrama de 

flujo en la Figura 3.4. 

Inicio

Definir xc*, Cls*
j = 1

Determinar xf
(1)

lp
(1)

Extractor Parche,
Cls

(1) =P(xf
(1))

Determinar 
función error f(1)

Determinar B(1)

Perturbar lp
(1)   

Obtener la razón de cambio Cls/ lp  en pF/mm

Resolver B(j)h(j) = -f(j)

Determinar h(j)

xf
(j+1)=xf

(j)+h(j)

Determinar función 
error f(j+1)

    f(j+1)  < 

Fin

Actualizar B(j+1)

j=j+1

Sí

Encontrar respuesta 
EM de xf

(1)

Encontrar respuesta EM de 
xf

(j+1) , Rf(xf
(j+1))

Extractor Parche,
Cls

(j+1) =P(xf
(j+1))

 
Figura 3.4. Diagrama de flujo para 2º ASM (Primer Sub-Proceso, determinación de lp) 
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El ancho de la línea host (Whost) no es considerado una variable de optimización, dado 

que éste viene determinado por ecuaciones para líneas microstrip, que brindan el ancho 

de la línea host como una función de la impedancia característica Z0 y los parámetros 

del substrato. 

Con el valor final obtenido en el analizador para Z0
f  y los parámetros del substrato, h 

(altura del substrato) y r (permitividad relativa del substrato)), es posible calcular Whost, 

esto con las ecuaciones en [48]:  

2si,61.039.0)1ln(
2

1)12ln(12

2si,
2

8
2

h
W

BBB

h
W

e
e

h
W

rr

r

A

A

(3.18)

donde 

rr

rrZ
A

11.023.0
1
1

2
1

60
0 (3.19)

rZ
B

02
377

 (3.20) 

La dimensión que queda por determinar de la Figura 3.3(b) es la longitud l de la línea 

host. Ésta es determinada a través de otro sub-proceso ASM, donde la variable del 

modelo grueso es la longitud eléctrica de la línea cargada, ésta es l, en vez de kl 

(longitud eléctrica de la línea sin carga). Con este sub-proceso se corrige cualquier 

desplazamiento de fase introducido por el parche capacitivo.  

El primer valor de l(1) es obtenido a partir de la longitud eléctrica final klf obtenida en 

el módulo analizador. Ésta es determinada inicialmente por estas ecuaciones: 

Wh
rr

eff 121
1

2
1

2
1

(3.21)

eff
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c
v  (3.22) 
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 (3.23) 
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Luego, la longitud eléctrica de toda la estructura con carga es inferida a partir de la 

simulación electromagnética y es comparada con el valor objetivo de l*, para así 

determinar la función error. En este caso el módulo extractor calcula la longitud 

eléctrica de toda la celda a partir de la simulación electromagnética, se lee a la 

frecuencia de operación los parámetros S y se usa la siguiente ecuación para el extractor: 

21

1 )cos(
cos 21

S
l S (3.24)

La matriz de Broyden es un solo elemento en  º/mm, es inicializada variando la 

dimensión l(1) de la estructura y obteniendo la variación en l. Luego el proceso itera de 

acuerdo a (2.22) hasta encontrar la solución. Este segundo sub-proceso se puede 

visualizar mejor con un diagrama de flujo en la Figura 3.5. 

Inicio

Definir xc*, l*
j = 1,

Determinar xf
(1)

l(1)

Extractor Línea con Parche,
l(1) =P(xf

(1))

Determinar 
función error f(1)

Determinar B(1)

Perturbar l(1)   
Obtener la razón de cambio l/ l en º/mm

Resolver B(j)h(j) = -f(j)

Determinar h(j)

xf
(j+1)=xf

(j)+h(j)

Determinar 
función error f(j+1)

    f(j+1)  < 

Fin

Actualizar B(j+1)

j=j+1

Sí

Encontrar respuesta 
EM de xf

(1), Rf(xf
(1))

Encontrar respuesta EM de 
xf

(j+1) , Rf(xf
(j+1))

Extractor Línea con Parche,
l(j+1) =P(xf

(j+1))

Figura 3.5. Diagrama de flujo para 2º ASM ( Segundo Sub-Proceso, determinación de l ) 

  



SÍNTESIS de líneas de transmisión de onda lenta basadas en parches capacitivos 
 

27 
 

La geometría de la celda unitaria de onda lenta se muestra en la Figura 3.3(b). Se ha 

propuesto dos sub-procesos ASM independientes con sólo una variable debido a la 

escasa interacción entre Cls y l. En el segundo ASM, las variables de optimización Cls 

y l dependen fuertemente de la dimensión del parche lp y de la longitud de la línea host 

l, respectivamente. Este método provee resultados exactos y de forma rápida.  

Todo el proceso, que consta de dos pasos ASM es visualizado en la Figura 3.6. 

Usando esta estrategia, la síntesis de estructuras de onda lenta puede ser llevada a cabo 

de forma automática y desatendida por el diseñador.  

Inicio

Primer ASM 

Ecuaciones Analíticas

Esquemático Ideal

x*
c = [ ZB; l; swr ]

Determinar xf = [Zo; kl; Cls]

Segundo ASM
1º Sub-Proceso

Optimizar valor de lp

Comparar con Cls
*

Parámetros del 
Substrato

Segundo ASM
2º Sub-Proceso

Optimizar valor de l
Comparar con l*

Determinar Layout Final: Whost , l, lp

Zo, kl

End  
Figura 3.6. Diagrama de flujo para el algoritmo de dos pasos para la síntesis de estructuras de 
onda lenta. 
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3.4 Ejemplos de síntesis 

Para ilustrar el potencial del método propuesto, hemos considerado cuatro ejemplos: 

1) Celda de longitud eléctrica l = 90º, Impedancia Bloch = 50 , swr = 0.5. 

2) Celda de longitud eléctrica l = 45º, Impedancia Bloch = 50 , swr = 0.5. 

3) Estructura de longitud eléctrica igual a 90º, Impedancia Bloch = 50 , swr = 0.5, 

compuesta por tres celdas en cascada de 30º.  

4) Estructura de longitud eléctrica igual a 180º, Impedancia Bloch = 50 , swr = 0.5, 

compuesta por cuatro celdas en cascada de 45º.  

La frecuencia de operación en todos los casos es f0 = 1 GHz. 

3.4.1 Ejemplo 1: l = 90º, ZB = 50 , swr = 0.5

Para las especificaciones dadas, se sigue con las ecuaciones (3.8)-(3.10) que los 

elementos discretos para la Figura 3.1(b) son C = 1.25 pF, Cls = 3.75 pF y L = 12.5 nH. 

A partir de la ecuación 3.13 los valores del primer vector del modelo fino xf
(1) son:      

Z0 = 100.0 , kl = 45.0º y Cls = 3.75 pF. Usando el primer algoritmo ASM, es posible 

determinar el esquemático óptimo. La convergencia con un error de 0.033% ha sido 

obtenida luego de 5 iteraciones. Los valores finales del modelo fino son Z0 = 120.7 , 

kl = 45.0º y Cls = 2.63 pF 

La magnitud del error para este 1º ASM se observa en la siguiente gráfica en la Figura 

3.7 

 
Figura 3.7. Evolución de la magnitud del error, módulo analizador, celda de 90º 
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En la siguiente tabla 3.1 se observa como varían las variables en este caso: 

Tabla 3.1: Evolución de variables para Ejemplo 1, Módulo Analizador celda de 90º 

 Modelo Fino Modelo Grueso 

It. Z0 kl Cls ZB l swr 

1 100.00  45.00º 3.75 pF 36.50 97.23º 0.463 
2 124.16  45.66º 2.21 pF 56.77 85.26º 0.535 
3 118.54  44.52º 2.84 pF 47.20 91.59º 0.486 
4 120.34  44.89º 2.67 pF 49.53 90.21º 0.498 
5 120.72  45.00º 2.63 pF 50.01 89.99º 0.500 

 

La respuesta del esquemático (usando los valores previos para el modelo fino) se 

puede observar en la figura 3.8, donde se observa el coeficiente de transmisión y de 

reflexión, la impedancia característica y la longitud eléctrica.  

A nivel de esquemático se cumple las especificaciones para el modelo grueso                

ZB = 50.01 ,  l = 89.99º y swr = 0.50. 

 
Figura 3.8. Respuesta de la celda considerada en ejemplo 1. (a) Coeficiente de transmisión y de 

reflexión. (b) Impedancia característica y (c) Longitud eléctrica.  
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Las simulaciones electromagnéticas se han obtenido con el Keysight Momentum y la 

respuesta del esquemático con el simulador circuital Keysight ADS. 

Una vez el esquemático óptimo ha sido obtenido, la aplicación del segundo ASM nos 

lleva al layout de la Figura 3.9. Se ha implementado en un substrato RO4003C con 

constante dieléctrica r = 3.55 y grosor h = 0.813 mm. La respuesta de ésta estructura 

inferida de la simulación electromagnética, es también mostrada en la Figura 3.8, se 

observa que a nivel de layout se cumple las especificaciones en la frecuencia de 

operación. 

 
Figura 3.9. Layout (a) y fotografía (b) de la celda sintetizada para el Ejemplo 1, celda de 90º. 

Dimensiones son l = 25.19 mm, lp = 7.23 mm, Wacc = 3.61 mm (0.5lp), Whost = 0.27 mm 

Para el segundo paso ASM, para el 1º sub-proceso para la determinación de lp se 

presentan los resultados en la tabla 3.2 y para el 2º sub-proceso para la determinación de 

l se presenta la Tabla 3.3 

Tabla 3.2: Evolución de variables para Ejemplo 1, 2º ASM – 1º Sub-proceso, celda de 90º 

It. Modelo Fino, lp Modelo Grueso, Cls Error 

1 8.257 mm 3.394 pF 28.77 % 
2 7.296 mm 2.685 pF 1.85 % 
3 7.230 mm 2.640 pF 0.13 % 

Tabla 3.3: Evolución de variables para Ejemplo 1, 2º ASM – 2º Sub-proceso, celda de 90º 

It. Modelo Fino, l Modelo Grueso, l Error 

1 23.792 mm 86.234º 4.184% 
2 25.186 mm 90.050º 0.055% 
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El segundo ASM no optimiza la dimensión del parche lp, la longitud de la estructura l 

y Whost todas las variables a la vez. En vez de eso, simplemente se ha optimizado la 

dimensión del parche y la longitud de la celda, por dos sub-procesos ASM 

independientes con sólo una variable de optimización cada uno. Consecuentemente el 

segundo paso ASM es rápido y capaz de proveer resultados exactos. Es importante 

mencionar que la optimización se ha realizado a una frecuencia de operación. A 

frecuencias suficientemente altas (cerca de la frecuencia de corte), las discrepancias se 

deben a efectos distribuidos del parche capacitivo, dado que no pueden ser despreciados. 

Así, estas discrepancias son atribuidas a una limitación del modelo por esquemático, 

donde la capacitancia es descrita por un elemento discreto. Se debe destacar que el 

algoritmo de síntesis es muy eficiente, en pocas iteraciones se puede obtener la celda a 

nivel de layout. El proceso es totalmente desatendido y puede durar menos de tres 

minutos. Para cada simulación se ha usado una alta densidad de mallado (para la celda 

de 90º se ha mallado hasta 1.5 GHz y la densidad de mallado es de 300 celdas/longitud 

de onda). 

La celda de la Figura 3.9(b) ha sido fabricada por la microfresadora LPKF HF100 y 

ha sido caracterizada por medio del analizador de red E8364B de Agilent y por el 

accesorio de prueba modelo 3680-20 de Anritsu. 

La medición para la celda unitaria prototipo de los parámetros S, de la impedancia 

Bloch y la longitud eléctrica también se observa en la Figura 3.8. Para obtener una 

medición de la celda unidad se ha aplicado un proceso de-embedding para sustraer el 

efecto de las líneas de acceso y poder medir en los planos extremos de la celda unitaria. 

Se pudo demostrar con este ejemplo que el método de dos pasos ASM es eficiente y 

rápido para la síntesis de estructuras de onda lenta. 
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3.4.2 Ejemplo 2: l = 45º, ZB = 50 , swr = 0.5

Para las especificaciones dadas, se sigue con las ecuaciones (3.8)-(3.10) que los 

elementos discretos para la Fig. 3.1(b) son C = 0.625 pF, Cls = 1.875 pF y L = 6.25 nH. 

A partir de la ecuación 3.13 los valores del primer vector del modelo fino xf
(1) son:      

Z0 = 100.0 , kl = 22.5º y Cls = 1.875 pF. Usando el primer algoritmo ASM, es posible 

determinar el esquemático óptimo. La convergencia con un error de 0.074 % ha sido 

obtenida luego de 3 iteraciones. Los valores finales del modelo fino son Z0 = 104.10 , 

kl = 22.50º y Cls = 1.73 pF. La magnitud del error para este 1º ASM se observa en la 

siguiente gráfica en la Figura 3.10 

 
Figura 3.10. Evolución de la magnitud del error, módulo analizador, celda de 45º 

En la siguiente tabla 3.4 se observa como varían las variables en este caso: 

Tabla 3.4: Evolución de variables para Ejemplo 2, Módulo Analizador celda de 45º 

 Modelo Fino Modelo Grueso 

It. Z0 kl Cls ZB l swr 

1 100.00  22.50º 1.875 pF 47.21 45.696º 0.492 
2 104.23  22.53º 1.717 pF 50.23 44.909º 0.502 
3 104.10  22.50º 1.734 pF 49.97 45.010º 0.500 
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La respuesta del esquemático se muestra en la Figura 3.11, se cumple las 

especificaciones en la frecuencia de operación. A nivel de esquemático las 

especificaciones luego de la convergencia son ZB = 49.97 , l = 45.01º y swr = 0.50.  

 
Figura 3.11. Respuesta de la celda considerada en ejemplo 2. (a) Coeficiente de transmisión y 

de reflexión. (b) Impedancia característica y (c) Longitud eléctrica 

 

La aplicación del segundo paso ASM provee el layout de la figura 3.12, el mismo 

substrato RO4003C ha sido usado. Se presenta la simulación electromagnética también 

en la Figura 3.11 y se observa que a nivel de layout las especificaciones se cumplen en 

una buena aproximación. Se observa adaptación a 1 GHz. En la Figura 3.11 también se 

observa la medición de los parámetros S para el prototipo de la Figura 3.12(b). La 

impedancia Bloch y la longitud eléctrica se infieren de los parámetros S, también se 

muestran para el prototipo. 

 



SÍNTESIS de líneas de transmisión de onda lenta basadas en parches capacitivos 

34 
 

Figura 3.12. Layout (a) y fotografía (b) de la celda sintetizada para el Ejemplo 2, celda de 45º. 

Dimensiones son l = 12.73 mm, lp = 5.75 mm, Wacc = 2.87 mm (0.5lp), Whost = 0.41 mm. 

 

Para el segundo paso ASM, para el 1º sub-proceso para la determinación de lp se 

presentan los resultados en la Tabla 3.5 y para el 2º sub-proceso para la determinación 

de l se presenta la Tabla 3.6 

 

Tabla 3.5: Evolución de variables para Ejemplo 2, 2º ASM – 1º Sub-proceso, celda de 45º 

It. Modelo Fino, lp Modelo Grueso, Cls Error 

1 6.696 mm 2.297 pF 32.50 % 
2 5.823 mm 1.778 pF 2.54 % 
3 5.748 mm 1.737 pF 0.18 % 

 

Tabla 3.6: Evolución de variables para Ejemplo 2, 2º ASM – 2º Sub-proceso, celda de 45º 

It. Modelo Fino, l Modelo Grueso, l Error 

1 11.78 mm 42.586º 5.365 % 
2 12.73 mm 44.980º 0.044 % 
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3.4.3 Ejemplo 3: cell = 30º, ZB = 50 , swr = 0.5, Estructura de 90º 
(Concatenación de 3 celdas)

 

Para la celda unitaria de 30º, para las especificaciones dadas, de las ecuaciones (3.8)-

(3.10), los elementos discretos para la Figura 3.1(b) son C = 0.417 pF, Cls = 1.25 pF y   

L = 4.167 nH. A partir de la ecuación 3.13 los valores del primer vector del modelo fino 

xf
(1) son: Z0 = 100 , kl = 15.0º y Cls = 1.25 pF. Usando el primer algoritmo ASM, es 

posible determinar el esquemático óptimo. La convergencia con un error de 0.168 % ha 

sido obtenida luego de 2 iteraciones. Los valores finales del modelo fino son                

Z0 = 101.79 , kl = 15.01º y Cls = 1.20 pF. La magnitud del error para este 1º ASM se 

observa en la siguiente gráfica en la Figura 3.13 

 
Figura 3.13. Evolución de la magnitud del error, módulo analizador, celda de 30º 

 

En la siguiente tabla 3.7 se observa como varían las variables para el módulo 

analizador en este caso: 

Tabla 3.7: Evolución de variables para Ejemplo 3, Módulo Analizador celda unitaria de 30º 

 Modelo Fino Modelo Grueso 

It. Z0 kl Cls ZB l swr 

1 100.00  15.00º 1.250 pF 48.80 30.20º 0.497 
2 101.79  15.01º 1.204 pF 50.06 29.99º 0.500 
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A nivel de esquemático para la celda unitaria las especificaciones luego de la 

convergencia son ZB = 50.06 , cell = 29.99º y swr = 0.50. La respuesta a nivel circuital 

y a nivel de layout son mostradas en la figura 3.14 

 
Figura 3.14. Respuesta de la Estructura considerada en ejemplo 3. (a) Coeficiente de 

transmisión y de reflexión para las tres celdas concatenadas. (b) Impedancia característica  de la 

celda unidad y (c) Longitud eléctrica de la concatenación de tres celdas. 

 

La aplicación del Segundo paso ASM provee el layout mostrado en la Figura 3.15, se 

considera el mismo substrato RO4003C 

 
Figura 3.15. Layout de la estructura sintetizada en el Ejemplo 3. Para la celda unitaria de 30º 

las dimensiones son l = 8.62 mm, lp = 4.69 mm, Wacc = 2.35 mm (0.5lp), Whost = 0.44 mm. 
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Para el segundo paso ASM, para el 1º sub-proceso para la determinación de lp se 

presentan los resultados en la tabla 3.8 y para el 2º sub-proceso para la determinación de 

l se presenta la Tabla 3.9 

 

Tabla 3.8: Evolución de variables para Ejemplo 3, 2º ASM – 1º Sub-proceso, celda de 30º 

It. Modelo Fino, lp Modelo Grueso, Cls Error 

1 5.582 mm 1.649 pF 36.92 % 
2 4.764 mm 1.241 pF 3.06 % 
3 4.690 mm 1.207 pF 0.24 % 

 

Tabla 3.9: Evolución de variables para Ejemplo 3, 2º ASM – 2º Sub-proceso, celda de 30º 

It. Modelo Fino, l Modelo Grueso, l Error 

1 7.85 mm 28.08º 6.40 % 
2 8.62 mm 29.94º 0.20 % 

 

La diferencia principal en éste caso es que se observan dos ceros de reflexión 

adicionales (acople por fase). Este acople ocurre a aquellas frecuencias donde la 

longitud eléctrica de la estructura es un múltiplo de  [49]. 

3.4.4 Ejemplo 4: cell = 45º, ZB = 50 , swr = 0.5, Estructura de 180º 
(Concatenación de 4 celdas)

En referencia al Ejemplo 2 de este capítulo, para la celda unitaria de 45º, los valores 

finales del modelo fino son Z0 = 104.10 , kl = 22.50º y Cls = 1.73 pF y a nivel de 

esquemático las especificaciones luego de la convergencia para la celda unitaria:         

ZB = 49.97 , l = 45.01º y swr = 0.50. La respuesta electromagnética y circuital, y el 

layout de toda la estructura (compuesta de cuatro celdas) se muestran en las figuras 3.16 

y 3.17, respectivamente. Nótese en este caso que tres ceros de reflexión adicionales son 

esperados (acople por fase) [49]. Sin embargo, a la frecuencia de operación (1 GHz) 

ocurre el acople por fase y acople de impedancia al mismo tiempo, por lo que sólo dos 

ceros de reflexión adicionales pueden ser observados. 
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Figura 3.16. Respuesta de la estructura considerada en ejemplo 4. (a) Coeficiente de 

transmisión y de reflexión. (b) Impedancia característica de la celda unitaria y (c) Longitud 

eléctrica del conjunto de cuatro celdas 

 
Figura 3.17. Layout de la estructura sintetizada para el Ejemplo 4. Para la celda unitaria, las 

dimensiones son l = 12.73 mm, lp = 5.75 mm, Wacc = 2.87 mm (0.5lp), Whost = 0.41 mm. 

 
3.5 Conclusiones  

En resumen, se ha desarrollado un algoritmo de dos pasos para la síntesis de líneas de 
transmisión de onda lenta basadas en parches capacitivos. El primer paso ASM 
determina el esquemático óptimo a partir de las especificaciones de impedancia Bloch, 
longitud eléctrica y razón de onda lenta. El segundo paso ASM provee el layout final de 
la estructura de onda lenta. Es relevante que el layout de la estructura es determinado a 
partir de las especificaciones de una forma desatendida y automática.  
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4
4 Aplicaciones

Este capítulo considera dos aplicaciones. En primer lugar estudia la síntesis 

automática de filtros pasabanda de banda ancha operando en frecuencias de microondas 

y basados en estructuras EBG con carga capacitiva. El objetivo primordial es sustituir 

líneas de transmisión ordinarias por líneas de transmisión artificiales que exhiban la 

misma longitud eléctrica e impedancia característica a la frecuencia de corte inferior del 

filtro. Estos filtros son implementados totalmente en tecnología planar. Debido a las 

cargas capacitivas se produce un efecto de onda lenta que reduce el tamaño de los filtros. 

Se estudia un método de síntesis de forma sistemática, donde las estructuras EBG son 

obtenidas de forma desatendida. Se presentan tres ejemplos. 

La segunda aplicación trata sobre la síntesis de filtros pasabanda, basados en pares de 

líneas acopladas con carga capacitiva. Éstos presentan una reducción en su longitud y 

además una supresión de espurios. El diseño de estos filtros se ha logrado por un 

proceso ASM que optimiza las cargas capacitivas y otro segundo proceso ASM de tres 

variables que optimiza la estructura del par de líneas acopladas con carga capacitiva. El 

layout inicial se encuentra a través de la determinación del esquemático ideal, éste se 

determina con un análisis para los modos par e impar de la estructura. Se presentan dos 

ejemplos para ilustrar el potencial del método de diseño: un filtro Chebyshev de tercer 

orden y otro de quinto orden. Ambas aplicaciones muestran el efecto de onda lenta con 

la consiguiente disminución de dimensiones. Además, debido a la periodicidad se 

consigue una buena eliminación de espurios. 



APLICACIONES 

40 
 

4.1 Síntesis automática de filtros pasabanda de 
banda ancha basados en estructuras EBG 

La publicación “Automated synthesis of wideband bandpass filters based on slow-

wave EBG structures” aceptada por la revista CMC (Computers, Materials & Continua), 

trató sobre líneas de transmisión artificiales incorporando estructuras EBG, aplicadas al 

diseño de filtros de banda ancha que son capaces de proveer bandas de paso muy anchas 

pero también con eliminación de bandas espurias. Este trabajo es el artículo B de la 

relación de artículos que constituyen la parte fundamental de esta tesis. 

Remplazando parte de los elementos distribuidos (secciones de líneas de transmisión 

ordinarias) con líneas con parches capacitivos (estudiados en el Capítulo 3), las bandas 

espurias pueden ser sustancialmente rechazadas. Además, la longitud del filtro puede 

ser reducida debido al efecto de onda lenta. 

4.1.1 Filtros pasabanda de banda ancha basados en stubs en 
derivación: topología y diseño 

Se revisa brevemente la topología y el diseño de estos filtros de banda ancha (sin EBG) 

en los cuales los filtros con EBG de esta tesis fueron inspirados.  Tales filtros consisten 

de una cascada de stubs en derivación de igual longitud eléctrica, alternándose con 

líneas de transmisión del doble de longitud eléctrica. El análisis de este tipo de filtros 

fue realizado por Levy [50]. Usando n stubs, una función de grado 2n-1 es 

implementada en estos filtros, que son útiles para generar filtros de banda ancha. Sin 

embargo las bandas espurias están también presentes en su respuesta en frecuencia.  

El esquemático de este tipo de filtros se muestra en la Figura 1 de la publicación B. 

La red mostrada en la Figura 1 de tal publicación implementa la función de 

transferencia en la expresión (4.1) como una función de la variable de frecuencia 

normalizada  = c f/fc [51]. 

)(1
1)( 22

2
21

nF
S (4.1) 
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Donde xnTn
1·coscos  y  es la constante de rizado del filtro pasabanda. El ancho 

de banda del filtro es delimitado por las frecuencias fc  y ( / c 1)fc, por lo que el ancho 

de banda puede ser controlado por el valor de la longitud eléctrica c . Los valores de 

impedancia de los stubs en cortocircuito y de los elementos de línea pueden ser 

escogidos para el filtro pasaaltos óptimo [51]. 

4.1.2 Estructuras de onda lenta basadas en líneas cargadas 
capacitivamente

Los filtros considerados en la sección previa exhiben bandas espurias igual de anchas, 

y la primera banda espuria es muy cercana a la banda de interés. Estas bandas espurias 

pueden ser eliminadas cargando las secciones de líneas con parches capacitivos [32]. El 

efecto de las capacitancias en las secciones de línea es doble: (i) Bandas de rechazo 

aparecen en el espectro de transmisión de estas secciones de línea como consecuencia 

de la periodicidad; (ii) La velocidad de fase es reducida dado que la capacitancia 

efectiva por sección de línea es incrementada. Así cargando las secciones de línea con 

parches capacitivos, no solo los espurios del filtro pueden ser suprimidos, además 

también la longitud del filtro puede ser reducida.  

Además de lo estudiado en el Capítulo 3 de la tesis, para resolver el problema de 

filtros pasabanda miniaturizados son necesarias otras ecuaciones. Basado en el modelo 

discreto de la Fig. 3.1 (b), que es un equivalente de una línea cargada periódicamente, la 

primera banda de paso de la estructura es delimitada por la siguiente frecuencia de corte 

(frecuencia Bragg) [20]. 
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y la frecuencia superior de la primera banda espuria es:  

LC
fs 2

1
 (4.6) 

Un aspecto muy importante de ser considerado en la presente aplicación de estas 

líneas cargadas capacitivamente concierne a la posición de la frecuencia Bragg, dada en 

(4.5). Esta frecuencia debe ser forzada a estar entre la primera banda de paso (banda de 

interés) y la primera banda espuria; de otra forma la primera banda espuria no es 

eficientemente suprimida o la banda de interés se vería afectada. Es posible a través de 

la ecuación para la frecuencia Bragg (4.5) y de la ecuación para la longitud eléctrica de 

la celda unitaria (3.6), obtener la siguiente expresión:  

B

c
cell f

f2
 (4.7) 

Asumamos que el número de celdas unitarias de onda lenta para cada línea de 

transmisión (de longitud eléctrica 2 c) es N, así para ésta aplicación la longitud eléctrica 

de la celda unitaria es Nccell /2 a la frecuencia fc del filtro pasabanda. De acuerdo 

a (4.7) se sigue para ésta aplicación que la frecuencia Bragg es ccB Nff / . 

Un aspecto importante en ésta aplicación es la determinación del número N de 

estructuras EBG que se han de incorporar en cada línea de transmisión de longitud 

eléctrica 2 c.  Para esto se ha de fijar la frecuencia Bragg de la estructura EBG entre dos 

frecuencias clave. La frecuencia superior de la banda de paso y la frecuencia inferior de 

la primer banda espuria están dados por ( / c 1)fc y ( / c+1)fc, respectivamente, se 

sigue que la frecuencia Bragg está entre:  
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c
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(4.8) 

De acuerdo al análisis anterior, N no puede ser arbitrario, y los valores posibles son 

dependientes de c. Para las tabulaciones en [51], los valores de c pueden ir de los 25º -

35º, esto indica que N = 3 para estos posibles casos. 
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4.1.3 Ejemplo 1: fc = 1.0 GHz, BW = 3.0 GHz, n = 3, LAr = 0.1 dB

Con estos parámetros de filtros, la longitud eléctrica de los stubs es de c = 36º, y así 

las secciones de líneas de transmisión donde se sustituirá por estructuras EBG es 

entonces  2 c = 72º. Las impedancias características y longitudes eléctricas de las 

secciones de línea y de los stubs en cortocircuito, así como sus longitudes y anchuras se 

muestran en la Fig. 3(a) de la publicación B. Se ha implementado en un substrato 

RO4003C con grosor h = 0.813 mm y constante dieléctrica r = 3.55. La Fig. 3(b) de la 

publicación B muestra la respuesta a nivel circuital y electromagnético del filtro 

convencional. Se observa la banda espuria muy cerca de la banda de interés. 

Se remplaza las secciones de líneas de transmisión cuya impedancia característica es 

de 48.59  con líneas de transmisión de onda lenta con carga capacitiva. Se considera 

swr = 0.5. De acuerdo al valor de c el número de celdas para la sección es de N = 3. A 

la vez º24lcell . A partir de la ecuación 3.13 los valores del primer vector del 

modelo fino xf
(1) son: Z0 = 97.18 , kl = 12.0º y Cls = 1.03 pF. Usando el primer 

algoritmo ASM es posible determinar el esquemático óptimo, la convergencia con un 

error relativo de 0.09% ha sido obtenida luego de 2 iteraciones. Los valores finales para 

el modelo fino son Z0 = 98.28 , kl = 12.0º y Cls = 1.01 pF. 

La longitud eléctrica y la impedancia característica a nivel de esquemático y 

electromagnético usando los valores previos se muestra en la Figura 4 de la publicación

B. La respuesta en frecuencia que resulta de concatenar tres celdas se muestra en la 

Figura 5 de la publicación B. En vista de la figura 4 se obtiene a nivel de esquemático 

los siguientes resultados para el modelo grueso ZB = 48.62 , l = 23.99º y swr = 0.50, 

a la frecuencia fc = 1.0 GHz. 

Una vez que el esquemático óptimo ha sido obtenido, la aplicación del segundo ASM 

lleva al layout de la estructura de onda lenta unitaria con dimensiones óptimas de la 

Figura 6 de la publicación B. Las dimensiones son l = 6.767 mm, lp = 4.282 mm,          

Wacc = 2.141 mm (0.5lp), lacc = 0.583 mm, Whost = 0.475 mm 

La simulación electromagnética considerando tres celdas también se muestra en la 

Figura 5 de la publicación B y se observa que la frecuencia Bragg se encuentra entre la 

frecuencia superior de la banda de paso y la frecuencia inferior de la banda espuria. La 

frecuencia Bragg obtenida por simulación electromagnética tiene el valor correcto, y se 

obtiene una amplia banda de rechazo, la cual es útil para la supresión de la banda 

espuria del filtro.  
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Concatenando tres celdas unitarias a nivel de layout, es posible construir el filtro 

mejorado con carga capacitiva para las secciones de línea de longitud 2 c . El filtro final 

a nivel de layout se observa en la Fig. 7(b) de la publicación B, donde se compara con 

el filtro convencional en la Fig. 7(a) de la publicación B. La respuesta electromagnética 

de los dos filtros se comprara en la Fig. 7(c) de tal publicación, éstas sin pérdidas. Se 

observa una reducción significativa de tamaño debido al efecto de onda lenta. La 

fotografía del prototipo se muestra en la Fig. 8(a) de la publicación B y la Fig. 8(b) de 

la publicación muestra la respuesta del prototipo comparada con la simulación 

electromagnética del filtro mejorado incluyendo pérdidas. Gracias a la presencia de las 

líneas con carga capacitiva, una atenuación muy significativa de la banda espuria es 

lograda (mejor a 36 dB hasta 10 GHz). 

 

4.1.4 Ejemplo 2: fc = 1.4 GHz, BW = 4.8 GHz, n = 3, LAr = 0.1 dB

Con estos parámetros del filtro y del substrato, la longitud eléctrica de los stubs es de 

c = 33.16º, así las secciones de líneas de transmisión donde se sustituirá por estructuras 

EBG es entonces  2 c = 66.32º. Las impedancias características y longitudes eléctricas 

de las secciones de línea y de los stubs en cortocircuito, así como sus longitudes y 

anchuras se muestran en la Fig. 4.1(a). Se ha implementado en un substrato RO4003C 

con grosor h = 0.813 mm y constante dieléctrica r = 3.55. La Fig. 4.1 (b) muestra la 

respuesta a nivel circuital y electromagnético del filtro convencional, se observa la 

banda espuria, muy cerca de la banda de interés. 
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Figura 4.1. (a) Layout del filtro convencional considerado en el Ejemplo 2. (b) Respuesta 

electromagnética y circuital 

 

Se procede a remplazar las secciones de líneas de transmisión cuya impedancia 

característica es de 48.48  con líneas de transmisión de onda lenta con carga 

capacitiva. Se considera swr = 0.5. De acuerdo al valor de c el número de celdas para la 

sección es de N = 3. A la vez º11.22lcell . A partir de la ecuación 3.13 los valores 

del primer vector del modelo fino xf
(1) son: Z0 = 96.96 , kl = 11.05º, Cls = 0.68 pF. 

Usando el primer algoritmo ASM es posible determinar el esquemático óptimo, la 

convergencia con un error relativo de 0.07% ha sido obtenida luego de 2 iteraciones. 

Los valores finales para el modelo fino son Z0 = 97.89 , kl = 11.05º y Cls = 0.66 pF. 

La longitud eléctrica y la impedancia característica a nivel de esquemático y 

electromagnético usando los valores previos se muestra en la Figura 4.2. La respuesta 

en frecuencia que resulta de concatenar tres celdas se muestra en la Figura 4.3.  
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En vista de la figura 4.2 se obtiene a nivel de esquemático los siguientes resultados 

para el modelo grueso ZB = 48.51 , l = 22.10º y swr = 0.50, esto a fc = 1.4 GHz 

 

Figura 4.2. Impedancia característica (a) y longitud eléctrica de la celda unitaria sintetizada (b) 

 
Figura 4.3. Respuesta en frecuencia de la línea artificial sintetizada constituida por tres celdas. 

 

Una vez que el esquemático óptimo ha sido obtenido, la aplicación del segundo ASM 

lleva al layout de la estructura de onda lenta unitaria con dimensiones óptimas, en 

referencia a la figura 3.3, las dimensiones del layout para este ejemplo son l = 4.488 mm, 

lp = 3.345 mm, Wacc = 1.672 mm (0.5lp), Whost = 0.48 mm, lacc = 0.583 mm 

La simulación electromagnética considerando tres celdas también se muestra en la 

Figura 4.3 y se observa que la frecuencia Bragg se encuentra entre la frecuencia 

superior de la banda de paso y la frecuencia inferior de la banda espuria. La frecuencia 

Bragg obtenida por simulación electromagnética es correcta, y se obtiene una amplia 

banda de rechazo, la cual es útil para la supresión de la banda espuria del filtro.  
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Concatenando tres celdas unitarias a nivel de layout, es posible construir el filtro 

mejorado con carga capacitiva para las secciones de línea de longitud 2 c. El filtro final 

a nivel de layout se observa en la Fig. 4.4(a), donde se compara con el filtro 

convencional. La respuesta electromagnética de los dos filtros son comparadas en la Fig. 

4.4(b), éstas simulaciones son sin pérdidas. Se observa una reducción significativa de 

tamaño debido al efecto de onda lenta.  

Debido a la presencia de las líneas con carga capacitiva, una atenuación muy 

significativa de la banda espuria es lograda (mejor a 30 dB hasta 16 GHz a nivel de 

simulación electromagnética). 

 
Figura 4.4. Layout de ambos filtros (con carga capacitiva y convencional) comparados (a) y 

simulación electromagnética de ambos filtros (b). Las dimensiones se indican 

Este ejemplo fue presentado en el trabajo “Application of Aggressive Space Mapping 
(ASM) Optimization to the Design of Electromagnetic Bandgap (EBG) based Wideband 
Microwave Bandpass Filters”, en el congreso Internacional “First International 
Workshop on Metamaterials by Design, Theory, Methods, and Applications to 
Communications and Sensing”, en París en Diciembre 2015. Este trabajo es el artículo 
D de la relación de artículos no fundamentales de esta tesis. 
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4.1.5 Ejemplo 3: fc = 1.4 GHz, BW = 4.8 GHz, n = 3, LAr = 0.1 dB, 
substrato Arlon

Con las especificaciones del filtro y del substrato, la longitud eléctrica de los stubs es 

de c = 33.16º, así las secciones de líneas de transmisión donde se sustituirá por 

estructuras EBG es entonces  2 c = 66.32º. Las impedancias características y longitudes 

eléctricas de las secciones de línea y de los stubs en cortocircuito, así como sus 

longitudes y anchuras se muestran en la Fig. 4.5(a). Se ha diseñado en un substrato 

Arlon con grosor h = 0.675 mm y constante dieléctrica r = 2.4. La Fig. 4.5 (b) muestra 

la respuesta a nivel circuital y electromagnético del filtro convencional, se observa la 

banda espuria, muy cerca de la banda de interés. En la Fig. 4.5(a) se muestra el layout 

del filtro convencional optimizado previamente con ASM. Este ejemplo se basa en [32]. 

 
Figura 4.5. (a) Layout del filtro convencional considerado en el Ejemplo 3. (b) Respuesta 

electromagnética y circuital 
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Se reemplaza las secciones de líneas de transmisión cuya impedancia característica es 

de 48.48  con líneas de transmisión de onda lenta con carga capacitiva. Se considera 

swr = 0.5. De acuerdo al valor de c el número de celdas para la sección es de N = 3. A 

la vez º11.22lcell . A partir de la ecuación 3.13 los valores del primer vector del 

modelo fino xf
(1) son: Z0 = 96.96 , kl = 11.05º y Cls = 0.68 pF. Usando el primer 

algoritmo ASM es posible determinar el esquemático óptimo, la convergencia con un 

error relativo de 0.07% ha sido obtenida luego de 2 iteraciones. Los valores finales para 

el modelo fino son Z0 = 97.89 , kl = 11.05º y Cls = 0.66 pF. 

La longitud eléctrica, la impedancia característica a nivel de esquemático y por 

simulación electromagnética y la respuesta en frecuencia que resulta de concatenar tres 

celdas unitarias tienen forma similar a las presentadas en ejemplo #2, puesto que son las 

mismas especificaciones del filtro, difiere el substrato. Se obtiene a nivel de 

esquemático los siguientes resultados para el modelo grueso ZB = 48.51 , l = 22.10º y 

swr = 0.50, esto a fc = 1.4 GHz 

Habiendo obtenido el esquemático óptimo, la aplicación del segundo ASM lleva al 

layout de la estructura de onda lenta unitaria con dimensiones óptimas. En referencia a 

la figura 3.3, las dimensiones del layout de la estructura para este ejemplo son                

l = 5.132 mm, lp = 3.794 mm, Wacc = 1.897 mm (0.5lp), Whost = 0.574 mm,                   

lacc = 0.583 mm. Estas dimensiones son mayores que las del Ejemplo #2, es el filtro con 

las mismas especificaciones, pero con un substrato con menor permitividad. 

Concatenando tres celdas unitarias a nivel de layout, es posible construir el filtro 

mejorado con carga capacitiva para las secciones de línea de longitud 2 c . El filtro final 

a nivel de layout se observa en la Fig. 4.6(a), donde se compara con el filtro 

convencional. La respuesta electromagnética de los dos filtros son comparadas en la  

Fig. 4.6(b), éstas simulaciones son sin pérdidas. Se observa una reducción significativa 

de tamaño debido al efecto de onda lenta. Debido a la presencia de las líneas con carga 

capacitiva, una atenuación muy significativa de la banda espuria es lograda (mejor a 35 

dB hasta 16 GHz a nivel de simulación electromagnética). 
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Figura 4.6. Layout de ambos filtros (con carga capacitiva y convencional) comparados (a) y 

simulación electromagnética de ambos filtros (b), para Ejemplo 3. Las dimensiones se indican. 
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4.2 Filtros pasabanda basados en pares de 
líneas acopladas con carga capacitiva 

La publicación “Design of Capacitively-Loaded Coupled Line Bandpass Filters with 

Compact Size and Spurious Suppression” enviada a la revista IEEE-MTT (IEEE 

Transactions on Microwave Theory and Techniques), trató sobre filtros pasabanda 

implementados como una cascada de pares de líneas acopladas cargados periódicamente 

con parches capacitivos. Este trabajo es el artículo C de la relación de artículos no 

fundamentales. 

Las líneas de transmisión de onda lenta periódicamente cargadas con capacitancias 

son elementos prometedores para el diseño de filtros compactos y libres de espurios 

basados en pares de líneas acopladas. El concepto de estructura de onda lenta basado  en 

carga capacitiva también ha sido usado para la reducción de dimensiones en circuitos 

CMOS y en dispositivos activos operando en ondas milimétricas [26-28]-[52,53]. 

En ésta publicación se obtuvo pares de líneas acopladas con parches capacitivos, 

mostrando efecto de onda lenta. Estas estructuras fueron aplicadas a la implementación 

de filtros pasa banda con una amplia banda de rechazo. La estrategia de diseño es 

basada en optimización por ASM, donde los layouts de los pares de líneas acopladas 

con carga capacitiva son automáticamente generados a partir de parámetros de diseño: 

impedancias par e impar y longitud eléctrica, a la vez que la razón de onda lenta (que 

determina el nivel de miniaturización del filtro final comparado con el filtro 

convencional). 

4.2.1 Topología y diseño del par de líneas acopladas con carga 
capacitiva.

La topología y el esquemático de la celda unitaria se muestran en la Figura 1 de la 

publicación C (Fig.1 (a) y (b) respectivamente). Los parches cuadrados son descritos 

por dos capacitancias Cls. Las impedancias Zoe y Zoo son las impedancias características 

para los modos par e impar respectivamente, del par de líneas acopladas sin carga. Los 

circuitos equivalentes para los modos par e impar, inferidos al remover una de las 

mitades y considerando el plano de simetría como una pared magnética (modo par) o 

una pared eléctrica (modo impar) se muestran en la Fig.1 (c) y Fig.1 (d) respectivamente, 

de la publicación C. 
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La relación de dispersión para el modo par está dada por [20]: 
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además la impedancia característica (Bloch) para el modo par es:  
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Expresiones idénticas son obtenidas para la dispersión e impedancia Bloch para el 

modo impar simplemente al cambiar los subíndices: 

)sin(
2

)cos()cos( lk
ZC

lkl o
ools

oo  (4.11) 

)sin(
)2/(sin)sin( 2

l
lkCZlkZ

Z
o

olsooooo
Bo (4.12) 

Otro  parámetro importante en estas líneas artificiales con carga capacitiva es la razón 

de onda lenta, definida como la razón de velocidades de fase, o equivalentemente como 

la razón de constantes de fase, de la línea sin carga entre la de la línea con carga. La 

razón de onda lenta es definida para cada modo, puesto que en general no son iguales. 
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4.2.1.1 Diseño del par de líneas acopladas con carga capacitiva: 
Determinación del esquemático 

Se ha de proveer los parámetros eléctricos del circuito de la Fig. 1(b) de la 

publicación C: Cls, Zoe, Zoo y también kel y kol. Dado que el propósito de este trabajo es 

el diseño de filtros pasabanda basados en pares de líneas acopladas, las impedancias 

Bloch para los modos par e impar de la estructura CLCL (Capacitively – Loaded 

Coupled Line)  son dictadas por las especificaciones del filtro (orden, ancho de banda 

fraccional y nivel de rizado) de acuerdo a fórmulas conocidas [48, 51]. Sin embargo, 

debido a la dispersión, las impedancias Bloch son dependientes de la frecuencia y por 

tanto los valores requeridos de ZBe y ZBo son forzados a la frecuencia central f0. Cada 

sección CLCL (compuesta al menos por una celda unitaria) debe exhibir una longitud 

eléctrica a f0 de /2 para cada modo; dado que ésto no es posible en la práctica, el 
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procedimiento usual es el de forzar el promedio de la longitud eléctrica de la estructura 

CLCL en función de las longitudes eléctricas de ambos modos,  

22

)(
00 fofe

N  (4.15) 

donde N es el número de celdas unitarias de la estructura CLCL. Para la solución del 

problema se ha fijado la razón de onda lenta correspondiente al modo par swre. Esta 

variable swre no está relacionada con el rendimiento del filtro, sólo con el tamaño del 

filtro. 

La inspección de las siete ecuaciones (4.9)-(4.15) revela que hay ocho incógnitas en el 

modelo, estas son: Cls, Zoe, Zoo, kel, kol, swro, ol y el (ZBe, ZBo y swre son fijadas). Sin 

embargo, kel y kol están relacionadas a través de Zoe y Zoo, lo que indica que los 

parámetros del modelo pueden ser unívocamente determinados. El procedimiento 

detallado sobre cómo resolver el conjunto de ecuaciones se presenta en la publicación

C, este procedimiento toma en cuenta el substrato sobre el cual se diseña. 

Consideremos el siguiente ejemplo de diseño: Filtro pasabanda Chebyshev de orden 3, 

con frecuencia central f0 = 2.4 GHz, ancho de banda fraccional FBW = 8% y nivel de 

rizado LAr = 0.15 dB. Con estas especificaciones, las impedancias de las secciones 

primera y cuarta (secciones extremas) son ZBe = 72.12  y ZBo = 38.91 . Fijamos    

swre = 0.5, se trabaja con N = 2 celdas para estas secciones, así ( e + o)/2 = /4 a      

2.4 GHz. La aplicación del algoritmo considerando los parámetros del substrato Rogers 

RO3010 con constante dieléctrica r = 10.2 y grosor h = 1.27 mm, brinda los siguientes 

resultados, Cls = 0.57 pF, Zoe = 152.76 , Zoo = 58.65 , kel = 26.6º, kol = 24.9º,         

swro = 0.68, ol = 36.9°, y el = 53.2°. A partir de estos valores, se ha obtenido los 

parámetros S para el esquemático de cuatro puertos, y a partir de transformaciones 

conocidas [54], se ha inferido los parámetros S para los modos par e impar. 

Transformando a parámetros ABCD, se ha obtenido la impedancia Bloch y la longitud 

eléctrica para cada modo. Los resultados se muestran en la Figura 2 de la publicación C 

y demuestra que los valores objetivos se cumplen en buena aproximación. 

4.2.1.2 Optimización de la supresión de espurios 

El número de celdas N por sección de cada par de líneas acopladas no puede ser 

arbitrariamente seleccionado. N debe ser determinado a través de un procedimiento 

sistemático, para garantizar que el primer y un cierto número de bandas espurias del 
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filtro pasabanda sean eficientemente suprimidas.  Consideremos la Figura 3 de la 

publicación C, correspondiente al modelo con elementos discretos. Se asume que la 

interacción entre ambas líneas es dominado por acoplamiento eléctrico y que la longitud 

eléctrica de la celda unitaria es pequeña. L y C son la inductancia y capacitancias de la 

línea, Cls es la capacitancia de los parches cuadrados y Cc es el acoplamiento capacitivo 

entre las líneas. El modelo para excitación tanto en modo par e impar se muestran 

también en la Figura 3 de tal artículo. 

La longitud eléctrica e impedancias Bloch de los modelos en esquemático en la      

Figs. 1(c) y (d) y los modelos en elementos discretos en las Figs. 3(b) y (c) convergen a 

bajas frecuencias (longitudes eléctricas pequeñas) y tienden a divergir a medida que la 

frecuencia se aproxima a las frecuencias de corte de los modos fundamentales (modos 

par e impar). Tales frecuencias de corte determinan el inicio de la banda de rechazo para 

cada modo. 

Aunque los pares de líneas acopladas con carga capacitiva (CLCLs) son estructuras 

dispersivas, si se trabaja suficientemente lejos de la frecuencia de corte, se puede asumir 

que las impedancias Bloch para los modos par e impar son independientes de la 

frecuencia, estas son: 
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Similarmente, las longitudes eléctricas (para la celda unitaria) para los modos par e 

impar pueden ser expresadas como funciones lineales de la frecuencia, dadas por:  

)(, lsecelle CCLl  (4.18) 

)2(, clsocello CCCLl (4.19) 

En el marco del modelo discreto, para los modos par e impar, la razón de onda lenta 

para cada modo fundamental están dadas por:  

C
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l
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e
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1
)(  (4.20) 
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Para un nivel de acoplamiento bajo (C >> 2Cc), las constantes de fase y la razón de 

onda lenta para ambos modos puede ser considerada como la misma. Consideremos esta 

aproximación. La expresión (4.15) puede ser escrita como:  

Nf 20
 (4.22) 

donde  = e = o. Para determinar N, se ha de encontrar una relación entre la frecuencia 

de corte fC de la estructura CLCL y la frecuencia central del filtro f0. La frecuencia de 

corte es la frecuencia Bragg dada en (4.5), es decir fB = fC. Combinando (4.5) y (4.18) se 

obtiene 

C
lsf f

f
CCLf 0

0 2)(2
0  (4.23) 

Introduciendo (4.22) en (4.23), la razón entre la frecuencia de corte y la frecuencia 

central del filtro puede ser expresada como: 

N
f
fC 4

0
 (4.24) 

En filtros pasabanda, la primera banda espuria aparece en 2f0. Para la supresión de esa 

banda es necesario que fC < 2f0. De acuerdo a la condición anterior y a (4.24) se sigue 

que el número de celdas unitarias en el par de líneas acopladas, debe satisfacer:  

2
N  (4.25) 

El resultado implica que N = 1, si el número de celdas unitarias N  2 implica que la 

primer banda espuria no puede ser suficientemente suprimida. Sin embargo no es 

necesario que el número de celdas unitarias para cada par de líneas acopladas sea el 

mismo. La expresión (4.25) indica que al menos un par de líneas acopladas debe ser 

diseñado con una sola celda unitaria. En la práctica, en los filtros presentados en la tesis, 

se diseña combinando secciones con una y con dos celdas para cada par de líneas 

acopladas. 
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Para estimar la capacidad de una sección CLCL para rechazar espurios, se ha de 

estimar la frecuencia superior de la banda de rechazo, fs, dada en la expresión (4.6). 

Dividiendo (4.6) entre (4.5) se obtiene: 

swrC
C

f
f ls

C

S 1
2

1
2  (4.26) 

con swr = swre = swro. Introduciendo (4.24) en (4.26) se obtiene: 

swr
N

f
fS 2

0
 (4.27) 

En (4.27) se estima el número de bandas espurias que pueden ser rechazadas. Con      

N = 1 (valor necesario para suprimir el primer espurio) y swr = 0.5 (correspondiente a 

una reducción del 50 %). Con estos valores en la expresión (4.27) se obtiene fS = 4f0, y 

así se espera que desde el primer (2f0) hasta el segundo (3f0) espurio sean eficientemente 

suprimidos. En términos generales con las ecuaciones (4.24) y (4.27) se puede 

determinar el rango para el cual la estructura CLCL puede suprimir eficientemente los 

espurios. 

4.2.2 Optimización de la estructura CLCL mediante ASM 

Los filtros pasabanda considerados son implementados como una cascada de 

secciones CLCL, y se asume que el acoplamiento entre secciones no es significativo, así 

cada par de líneas acopladas con carga capacitiva es sintetizada independientemente. 

Además, las dimensiones de los parches capacitivos son optimizadas 

independientemente usando un sub-proceso ASM de una variable para cada espacio del 

algoritmo. Éste sub-proceso se explica con detalle en la sección 3.3 y el layout del 

parche capacitivo se observa en la Fig. 3.3(a). El sub-proceso se visualiza en el 

diagrama de flujo de la Fig. 3.4. Así, primero se determina las dimensiones del parche y 

éstas dimensiones no son variables de optimización en el algoritmo ASM de tres 

variables específicamente desarrollado para obtener el layout del par de líneas acopladas 

con carga capacitiva. Por conveniencia, designamos al primer algoritmo de una variable 

como Parche-ASM, y al segundo algoritmo para toda la estructura del par de líneas 

acopladas con carga capacitiva como CLCL-ASM. 

Para el algoritmo CLCL-ASM, las variables en el espacio de validación son el ancho 

W, la separación S y la longitud d, del par de líneas acopladas sin carga, como en la 
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Figura 5 de la publicación C. Observe que la longitud d debe satisfacer d = N·l. En 

principio las variables en el espacio grueso deberían ser la impedancia Bloch para los 

modos par e impar (ZBe y ZBo) y el promedio de la longitud eléctrica de los dos modos a 

la frecuencia de operación f0. La razón es que los valores objetivos de estas impedancias 

(ZBe
* y ZBo

*) para cada estructura CLCL están dados por las especificaciones del filtro y 

también la longitud eléctrica promedio de la estructura CLCL ha de cumplir av
* = /2. 

Esto es lo típico para filtros pasabanda implementados con pares de líneas acopladas 

(sin carga capacitiva). Sin embargo para el algoritmo se han considerado diferentes 

variables de optimización, como se detalla en breve. 

Para la figura 5 del artículo C, un par de líneas acopladas con carga capacitiva, 

consideremos el circuito de dos puertos (resultado de dejar dos puertos cruzados en 

circuito abierto). Se asume que la longitud eléctrica de ambos modos son idénticas       

(  = N e = N o). Así la impedancia imagen de este circuito está relacionada con ZBe, 

ZBo y  por [48]:  

2222 cot)(csc)(
2
1

BoBeBoBeI ZZZZZ  (4.28) 

lo anterior toma su valor máximo cuando  = /2 

2max,
BoBe

I
ZZ

Z  (4.29) 

Además, la parte real de la impedancia imagen alrededor  = /2 está delimitada por 

una banda con frecuencias de corte, con fases 1 y 2, dadas por 

BoBe

BoBe

ZZ
ZZ

21 coscos  (4.30) 

Nótese que a partir de los valores objetivos de ZBe
* y ZBo

*, es posible definir valores 

objetivos para la impedancia imagen máxima, ZI,max
* y para la fase de la frecuencia de 

corte inferior 1
*. La impedancia imagen puede ser inferida a partir de la simulación de 

parámetros S de la estructura de dos puertos y convirtiendo a parámetros ABCD 

12A

B
ZI  (4.31) 

A partir de la impedancia imagen, es posible identificar ZI,max y 1. Usando (4.29) y 

(4.30), ZBe y ZBo pueden ser extraídas. Sin embargo ZI,max y 1 son las variables de 

optimización en el espacio grueso. 
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La fase  del par de líneas acopladas con carga capacitiva está relacionada con la fase 

de la estructura de dos puertos, , por [48]. 

coscos
BoBe

BoBe

ZZ
ZZ

 (4.32) 

además 

A
DA

2
cos  (4.33) 

dado que A = D en este caso. A partir de los parámetros S y transformando a parámetros 

ABCD, la fase de la estructura de dos puertos, , puede ser inferida. Observe que de 

acuerdo a (4.32)  = /2 brinda  = /2 y viceversa. Por lo que es posible usar 

directamente  para propósitos de optimización  y considerar la frecuencia a la cual      

 = /2 (f /2) como la tercer variable del espacio grueso. Evidentemente el objetivo será 

f /2 
*

 = f0. 

Nótese que, forzando  = /2 no significa que el promedio de las longitudes eléctricas 

sea estrictamente /2 (pero será muy cercano a ese valor). Sin embargo, se ha 

demostrado que con este procedimiento, el filtro final que consta de la concatenación de 

varios pares de líneas acopladas con carga capacitiva, provee una respuesta muy cercana 

a la ideal u objetivo. 

Una vez que las tres variables del espacio fino y grueso han sido determinadas, el 

algoritmo CLCL-ASM es implementado. El primer layout es generado a partir de los 

valores de Zoe, Zoo, Nkel, Nkol derivados del procedimiento en la sección 4.2.1 y el 

calculador de línea (LineCal de ADS). Las dimensiones de los parches capacitivos son 

inferidas de un sub-proceso ASM independiente (Parche-ASM). Estas dimensiones para 

el parche son las consideradas durante todo el algoritmo CLCL-ASM y estas no 

cambian. A partir del layout inicial, los parámetros del modelo grueso (ZI,max, 1, f /2) 

son extraídos y comparados con sus valores objetivos para determinar la primer función 

error. Luego el nuevo layout del proceso iterativo es inferido a partir de (2.22), con h 

dado por (2.23) y la matriz de Broyden inicial dada por: 

d
f

S
f

W
f

dSW

d
Z

S
Z

W
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(4.34) 
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El proceso es iterado hasta que la convergencia es obtenida. Para los siguientes dos 

ejemplos el algoritmo termina cuando la siguiente norma del error es menor que el 

0.5 %. 

2

*
max,

max,
2

*
1

1

2

*
2/

2/ 111f
I

I
norm Z

Z
f
f

 (4.35) 

 

4.2.3 Ejemplo 1, Filtro de tercer orden 

Hemos generado el layout de un filtro de orden tres constituido por cuatro secciones 

CLCL, como un primer ejemplo. Se ha considerado una respuesta Chebyshev con 

frecuencia central f0 = 1.0 GHz, ancho de banda fraccional FBW = 8% y nivel de rizado 

de LAr = 0.1 dB. Con estas especificaciones, las impedancias para los pares de líneas 

acopladas son ZBe = 73.54  y ZBo = 38.64  para las secciones extremas (pares 1 y 4), 

y ZBe = 56.44  y ZBo = 44.89  para las secciones 2 y 3. El layout del filtro 

convencional optimizado, inferido a partir de una versión simplificada del ASM 

propuesto (éste no tiene parches capacitivos en su estructura) se observa en la Fig. 6(a) 

de la publicación C. Se ha diseñado en un substrato Rogers RO3010, con grosor                      

h = 1.27 mm y constante dieléctrica r = 10.2. Para el filtro convencional la respuesta en 

frecuencia es mostrada en la Fig. 7 de la publicación C, donde se observa la presencia 

de las bandas espurias (a 2f0 y frecuencias armónicas más altas). Del filtro convencional 

se observa que cumple las especificaciones de frecuencia central, ancho de banda y 

nivel de rizado. 

Para el diseño del filtro pasabanda, basado en pares de líneas acopladas con carga 

capacitiva, se ha considerado diseñar con una sola celda para las secciones 2 y 3, en 

tanto que para las secciones 1 y 4 se ha diseñado con dos pares de parches capacitivos. 

Con lo anterior, diseñando con una sola celda y con dos celdas es posible asegurar una 

amplia banda de rechazo. Esto fue mostrado en la sección 4.2.1.2. La razón de onda 

lenta para el modo par ha sido swre = 0.5. Usando las ecuaciones (4.9)-(4.15), es posible 

determinar los valores para los parches capacitivos y los parámetros eléctricos de los 

pares de líneas sin carga. Todos estos valores se muestran en la Tabla I de la 

publicación C. Estos valores son los elementos del esquemático de la Fig. 1 de la 

publicación C usados para determinar el layout inicial para el algoritmo ASM. 
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Con los valores en la Tabla I, es posible determinar los valores iniciales del espacio 

fino a través del LineCal, (excepto el primer lp que es obtenido a través de la fórmula 

del condensador de placas paralelas).  Los valores del modelo fino para el layout inicial 

se muestran en la Tabla II de la publicación C. 

Una vez que se ha podido determinar el layout inicial, la aplicación del algoritmo 

Parche-ASM permite determinar las longitudes lp deseadas para las secciones 1 y 4 y 

para las secciones 2 y 3. Luego, la aplicación del algoritmo CLCL-ASM provee los 

pares de líneas acopladas con carga capacitiva optimizados. Para las secciones 1 y 4 

diseñadas con dos pares de parches se obtiene la convergencia luego de 5 iteraciones. 

Para las secciones 2 y 3 diseñadas con solo una celda se obtiene la convergencia luego 

de 12 iteraciones.  Las variables del espacio fino luego de la convergencia se muestran 

en la Tabla III de la publicación C. Las variables del modelo grueso luego de la 

convergencia se muestran en la Tabla IV de la publicación C. 

La Fig. 8 de la publicación C muestra la impedancia imagen y la longitud eléctrica  

para varias iteraciones de ambas secciones, aquellas diseñadas con una sola celda 

(secciones 2 y 3) y las diseñadas con dos celdas (secciones 1 y 4). Se puede apreciar 

como las curvas evolucionan progresivamente hasta que las variables del modelo grueso 

alcanzan a los valores objetivo. El layout final del filtro diseñado, generado al 

concatenar los pares óptimos de líneas acopladas con carga capacitiva se muestra en la 

Fig. 6(b) de la publicación C. Se observa una reducción substancial en comparación al 

filtro convencional, esto debido al efecto de onda lenta. La simulación electromagnética 

de este filtro con cargas capacitivas  se muestra también en la Fig. 7 de la publicación C. 

Se puede ver como la respuesta en la región de interés es muy similar a la del filtro 

convencional, además como las bandas espurias son eficientemente suprimidas hasta 

frecuencias muy altas. Luego de concatenar las estructuras CLCL optimizadas no es 

necesario un proceso de post-optimización. 

El filtro diseñado ha sido fabricado por la microfresadora LPKF HF100 y ha sido 

caracterizado por medio del analizador de red PNA N5221A de Agilent. La respuesta en 

frecuencia de la medición se muestra en la Fig. 9(b) de la publicación C, donde se 

compara con la simulación electromagnética con pérdidas. Se puede ver que hay una 

coincidencia razonable entre ambas respuestas. Para el prototipo fabricado se obtiene un 

rechazo de las bandas espurias mejor a 30 dB hasta 5f0. 
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4.2.3.1 Método Opcional en base al modelo de elementos discretos para 
el Ejemplo 1, Filtro de tercer orden 

En base al modelo de elementos discretos de la Figura 3 de la publicación C es 

posible determinar las impedancias Zoe y Zoo para el par de líneas sin carga. A partir de 

las ecuaciones (4.16) y (4.17) y asumiendo que C >> 2Cc, se sigue,  

swrZ

C
CC

L
Z oe

ls
Be

1

1
 (4.36) 

swrZ
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Bo

2
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(4.37) 

así las impedancias para el par de líneas sin carga son Zoe = ZBe/swr y Zoo = ZBo/swr, lo 

anterior asume que swr = swre = swro. Con las ecuaciones (4.16), (4.18), (4.20) es 

posible determinar Cls a partir del modelo discreto, dada por 

Be

celle
ls Z

swr
C

2
, 1

 

(4.38) 

Para el Ejemplo 1, en las secciones 1 y 4 se determina ZBe = 73.54  y ZBo = 38.64 , 

para las secciones 2 y 3 se encuentra ZBe = 56.44  y ZBo = 44.89 . Si la razón de onda 

lenta es swr = 0.5, se sigue con el planteamiento anterior que las impedancias de los 

pares de líneas sin carga han de ser el doble de los valores anteriores. En la Tabla 4.1 se 

observa los valores de los parámetros eléctricos usados para determinar el layout inicial, 

de acuerdo a la Fig. 3 de la publicación. 

Tabla 4.1: Elementos del Esquemático de la Figura 3 del artículo C usados para determinar 

el layout inicial 

Sección Zoe ( ) Zoo ( ) Cls (pF)  Longitud Eléctrica sin carga 

1,4 147.08 77.27 1.275 45° 

2,3 112.88 89.78 3.322 45° 

Con los valores anteriores y con los parámetros del substrato, es posible inferir las 

variables iniciales para el modelo fino a través del LineCal, excepto lp que viene 

determinada a través de la fórmula del condensador de placas paralelas,  estos valores se 

observan en la Tabla 4.2. 
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Tabla 4.2: Elementos del espacio fino para el layout inicial, método elementos discretos 

Sección W(mm) S(mm) d(mm) lp (mm)

1,4 0.0981 0.4406 15.238 4.234 

2,3 0.1469 1.4826 15.055 6.835 

Con el layout inicial determinado, la aplicación del algoritmo Parche-ASM provee una 

longitud lp = 3.394 mm para la secciones 1 y 4, y lp = 5.730 mm para las secciones 2 y 3. 

La aplicación del algoritmo CLCL-ASM provee el layout final del filtro luego de 24 

iteraciones para las secciones 2 y 3, y luego de 29 iteraciones para las secciones 1 y 4. 

En comparación con el método basado en elementos semi-discretos, la convergencia 

es más lenta con el método de elementos discretos y las curvas del error mejoran 

significativamente con el método del modelo semi-discreto. Para  las secciones 2 y 3, el 

método de elementos discretos inicia con un error del 66.3%, en tanto que con el 

método de elementos semi-discretos el error inicia en 16.2%. Para las secciones 1 y 4, 

con el método de elementos discretos el error inicia en 33.5%, con el método semi-

discreto el error inicia en 5.6 %. Ciertamente la convergencia es mejor con el método de 

elementos semi-discretos. 

Las variables de cada espacio (fino y grueso) luego de la convergencia se muestran en 

las tablas 4.3 y 4.4 respectivamente. 

Tabla 4.3: Elementos del espacio fino, luego de la convergencia, método elementos discretos 

Sección W(mm) S(mm) d(mm) lp (mm)

1,4 0.1872 0.2014 18.499 3.394 

2,3 0.1462 0.3091 15.457 5.730 

 

Tabla 4.4: Elementos espacio grueso, luego de la convergencia, método elementos discretos 

Sección ZI,max( ) 1 f /2 (GHz) Cls (pF)

1,4 17.429 1.260 1.000 1.298 

2,3 5.789 1.453 1.000 3.335 

El layout final del filtro diseñado con el método de elementos discretos se observa en 

la figura 4.7, simplemente al concatenar las secciones sintetizadas de forma automática. 

Se compara con el filtro convencional optimizado con el algoritmo CLCL-ASM (sin el 

parche).  
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Figura 4.7. Layout de ambos filtros, convencional (a) y con carga capacitiva diseñado con el 

método de elementos discretos (b), para Ejemplo 1. Las dimensiones se indican. 

Se observa en la Fig. 4.7 una reducción significativa (del 59%) en la longitud del filtro 

con estructuras CLCL, debido al efecto de onda lenta. También el método de elementos 

discretos provee un filtro aún más reducido que el que se obtiene con el método de 

elementos semi-discretos en la Figura 6 de la publicación C. Esto se debe a que el 

método de elementos discretos estima capacitancias mayores para los parches 

capacitivos de las secciones 2 y 3, resultando en un filtro de longitud menor.  

La simulación electromagnética del filtro pasabanda con estructuras CLCL a partir del 

modelo discreto se observa en la Figura 4.8(b), donde se compara con el filtro 

convencional optimizado y el esquemático ideal. Se observa como las bandas espurias 

son eficientemente suprimidas, el rechazo de las bandas es mejor a 40 dB hasta 5 GHz. 

Se muestra además el detalle en la banda de interés en la Fig. 4.8(a), en ésta se compara 

el filtro-CLCL con el esquemático ideal y se observa la gran similitud en la región de 

interés. 

 
Figura 4.8. Respuesta electromagnética del filtro-CLCL a partir de modelo discreto. (a) Detalle 

de la banda (b) Respuesta electromagnética hasta frecuencias altas. 
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4.2.4 Ejemplo 2, Filtro de quinto orden 

Para demostrar el potencial del método propuesto basado en optimización por ASM, 

un segundo ejemplo es considerado. Específicamente, un filtro pasabanda Chebyshev de 

orden 5, constituido por seis secciones CLCL optimizadas. El filtro tiene las siguientes 

especificaciones: f0 = 1.8 GHz, FBW = 8% y nivel de rizado LAr = 0.1 dB. De acuerdo a 

las especificaciones las impedancias son ZBe = 72.03  y ZBo = 38.93  para los pares 

de líneas de las secciones 1 y 6, ZBe = 55.51  y ZBo = 45.49  para las secciones 2 y 5, 

y ZBe = 54.11  y ZBo = 46.47  para los pares de líneas de las secciones 3 y 4. El 

layout del filtro final es generado en un substrato RO3010 con grosor h = 1.27 mm y 

constante dieléctrica r = 10.2. Se realiza una comparación entre el filtro final con pares 

de líneas acopladas con carga capacitiva y el filtro convencional en la Figura 11 de la 

publicación C, las simulaciones son sin pérdidas. Se puede observar que hay una muy 

buena coincidencia en las respuestas en la región de interés ya sea de frecuencia central, 

ancho de banda y nivel de rizado, pero además de esto se muestra la capacidad del 

filtro-CLCL para suprimir espurios. 

Para diseñar el filtro-CLCL pasabanda de orden 5, se ha considerado una celda para 

las secciones 2, 3, 4 y 5, y para las secciones 1 y 6 se ha considerado dos pares de 

parches capacitivos. Además diseñar con una y dos celdas cada sección posibilita el 

suprimir los espurios eficientemente como fue demostrado en la sección 4.2.1.2. Este 

ejemplo toma swre = 0.5 para cada sección. Con este valor y resolviendo (4.9)-(4.15) es 

posible determinar las capacitancias de los parches y los parámetros eléctricos de los 

pares de líneas acopladas sin carga. Estos valores se muestran en la Tabla V de la 

publicación C. Con estos valores es posible determinar los elementos del modelo fino 

para el layout inicial, estos se muestran en la Tabla VI de la publicación C. 

Las variables del modelo fino (W, S, d, lp) luego de la convergencia se muestran en la 

Tabla VII de la publicación C. Las variables del modelo grueso (ZImax, 1, f /2 y Cls) 

luego de la convergencia se muestran en la Tabla VIII de la publicación. Se muestra el 

prototipo diseñado en la Fig. 12(a) de la publicación. En la Fig. 12(b) del artículo C se 

puede observar una coincidencia razonable entre la medición del prototipo y la 

simulación electromagnética del filtro-CLCL con pérdidas. El rechazo de bandas 

espurias es mejor a 45 dB hasta 4f0. 
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La figura 4.9 muestra el detalle en la banda de interés, para las simulaciones 

electromagnéticas del filtro convencional optimizado y para el filtro-CLCL. El filtro 

convencional tiene una longitud total de 93.64 mm y el filtro-CLCL tiene una longitud 

total de 65.71 mm. El filtro-CLCL se miniaturiza en un factor del 70% comparado con 

el filtro convencional. 

 
Figura 4.9. Respuesta del filtro convencional en la región de interés (a) respuesta del filtro-

CLCL en la región de interés (b). Ambas respuestas electromagnéticas se comparan con el 

esquemático ideal. 
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4.3 Conclusiones  
 

En resumen, en la sección 4.1 se pudo demostrar que la optimización por ASM de 

estructuras de onda lenta estudiadas en el capítulo 3 puede ser aplicada a la síntesis de 

filtros pasabanda de banda ancha basados en estructuras EBG con carga capacitiva. 

Gracias al efecto de onda lenta de estas líneas artificiales con carga capacitiva el filtro 

puede ser miniaturizado significativamente. Además el filtro es libre del primer espurio 

debido a las propiedades de reflexión de las líneas cargadas con EBG. 

A la vez en la sección 4.2 se pudo demostrar que secciones de pares de líneas 

acopladas con carga capacitiva (estructuras CLCL) son elementos prometedores para la 

reducción del tamaño de filtros pasabanda y para la supresión de espurios hasta 

frecuencias altas. Se demostró una metodología basada en el análisis de los modos par e 

impar para estas estructuras. Luego un proceso ASM de tres variables fue desarrollado 

para obtener el layout final que cumple las especificaciones del filtro. Los dos ejemplos 

que se presentaron tienen una reducción de aproximadamente el 30% de la longitud 

total y además tienen una amplia banda de rechazo hasta varios armónicos. 
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5
5 Conclusiones

La tesis es una contribución a las líneas de transmisión de onda lenta basadas en EBGs 
con carga capacitiva. El Capítulo 2 presentó una introducción al estado del arte de las 
líneas de transmisión de onda lenta, y además se presentó el método de la matriz de 
transferencia para estructuras periódicas y una introducción a los algoritmos de Mapeo 
Espacial, con los que hemos sintetizado de forma automatizada las estructuras de esta 
tesis, en particular usamos el método ASM (Aggressive Space Mapping). 

Del Capítulo 3 se concluye que fue posible desarrollar un algoritmo de optimización 
para la síntesis de líneas de transmisión de onda lenta constituidas por una línea 
microstrip cargada con parches capacitivos. Se desarrolló un algoritmo de dos pasos, 
donde el primer paso determina el esquemático óptimo a partir de las especificaciones. 
El segundo paso, con dos sub-procesos ASM independientes, provee el layout de la 
estructura de onda lenta a partir de la celda esquemática óptima. Se presentaron cuatro 
ejemplos para demostrar el potencial del método de síntesis propuesto. El layout de la 
estructura es determinado a partir de las especificaciones de una forma desatendida. El 
primer ASM determina el esquemático ideal a partir de las especificaciones, impedancia 
Bloch, longitud eléctrica y razón de onda lenta. Luego el segundo ASM determina el 
layout de la estructura de onda lenta a partir del esquemático ideal.  

Este trabajo es muy fundamental y abre posibilidades de formas de aplicarlo, donde se 
sustituye a líneas de transmisión ordinarias con una impedancia característica y longitud 
eléctrica determinada por su equivalente en estructura de onda lenta (línea de 
transmisión artificial), pero siendo ésta de dimensiones menores. 

Del Capítulo 4 en la sección 4.1 se pudo demostrar que la optimización por ASM de 
estructuras de onda lenta estudiadas en el capítulo 3 puede ser aplicada a la síntesis de 
filtros pasabanda de banda ancha basados en estructuras EBG con carga capacitiva. Para 
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ésta aplicación fue importante determinar la frecuencia Bragg en función de la cantidad 
de celdas unitarias de onda lenta concatenadas. El incorporar estas líneas artificiales con 
estructuras EBG con carga capacitiva produce que el filtro pasabanda pueda ser 
miniaturizado significativamente. Además el filtro es libre de espurios puesto que la 
concatenación de tres celdas de onda lenta exhibe una amplia banda de rechazo. En los 
tres ejemplos presentados se logró una gran coincidencia en los ceros de reflexión 
debido a que las secciones de línea para el filtro con EBG tiene las mismas 
características de banda para la frecuencia de corte inferior que el filtro canónico, y el 
ancho de banda se conserva al sustituir la línea de transmisión ordinaria con líneas de 
transmisión con EBG. 

En la sección 4.2, se pudo demostrar un proceso de síntesis mediante ASM para filtros 
pasabanda basados en pares de líneas acopladas con carga capacitiva (CLCL). 
Comparados con sus filtros convencionales, los filtros propuestos son más pequeños y 
libres de espurios hasta frecuencias altas (hasta el cuarto o quinto armónico), debido al 
efecto de onda lenta y a las bandas de rechazo que aparecen debido a la periodicidad. Se 
propuso un método de diseño a partir del análisis para los modos par e impar de la 
estructura CLCL a nivel de esquemático que permite obtener el layout inicial. 
Específicamente a partir de las especificaciones del filtro se determina las impedancias 
características par e impar y longitudes eléctricas para los pares de líneas sin carga que 
permite obtener el layout inicial, el cual es inferido a través del LineCal (calculador de 
líneas de transmisión de Keysight ADS). Para suprimir eficientemente los espurios el 
número de celdas para cada par de líneas acopladas no puede ser arbitrario. En los 
ejemplos reportados se trabaja con una y con dos celdas para cada estructura CLCL lo 
cual permite suprimir a partir del primer espurio. Se pudo desarrollar un algoritmo ASM 
de tres variables para determinar el layout óptimo de la estructura CLCL. Se pudo 
sintetizar dos filtros pasabanda, uno de tercer orden y otro de quinto orden que 
demuestran la eficacia del algoritmo, totalmente desatendido. Se optimizó cada 
estructura CLCL por separado y luego se concatenaron las estructuras CLCL, no siendo 
necesario un proceso de post-optimización. El filtro final satisface las especificaciones. 

Como conclusión general se ha iniciado una línea de investigación sobre líneas de 
transmisión de onda lenta basadas en EBGs con carga capacitiva. Se pudo encontrar 
aplicaciones a estas estructuras, al desarrollo de diferentes tipos de filtros de microondas, 
y se ha demostrado que es posible aplicar estas estructuras a la miniaturización de 
circuitos de microondas y al diseño de circuitos de microondas libres de bandas espurias 
por el conocido efecto Bragg de estructuras periódicas. 
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Anexo A

Matlab y Agilent Momentum 

El objetivo de éste Anexo es describir de forma general cómo el programa Matlab 

interacciona con el simulador electromagnético Agilent Momentum para resolver los 

problemas de optimización de circuitos de microondas [55].  

El Agilent Momentum utiliza un conjunto de archivos donde se encuentra toda la 

información del layout y de la simulación electromagnética. El objetivo general de los 

programas realizados es que Matlab pueda controlar un simulador electromagnético y 

transferir la información de los resultados de las simulaciones al algoritmo ASM. 

Matlab ejecuta un algoritmo ASM y necesita llamar constantemente al simulador 

electromagnético. Para ejecutar una simulación electromagnética el Agilent Momentum 

necesita ciertos archivos de datos con la información de coordenadas del layout, 

parámetros de substrato, opciones de la simulación y características de mallado. Matlab 

crea archivos de datos desde un programa principal, entre los principales: 

 El archivo de estímulo .sti determina el tipo de simulación que se ejecutará (lineal, 

adaptativa, puntos singulares), también determina el rango de frecuencia. 

 El archivo de tecnología .tch proporciona al simulador los parámetros del substrato 

como la constante dieléctrica y el grosor del substrato. 

 El archivo de opciones de simulación .opt  proporciona los parámetros de mallado. 

También indica la ruta donde se almacenarán los resultados de la simulación en 

archivos ds.txt. 

 El archivo .proj donde se encuentran las coordenadas del layout generado u 

optimizado. 
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Durante todo el algoritmo es importante definir un layout con las coordenadas a través 

de las variables geométricas del vector del espacio fino xf. Una vez se crea el layout 

Matlab llama al simulador electromagnético y crea un archivo de datos con los 

resultados de la simulación. Una vez la simulación ha sido realizada Matlab debe leer 

los resultados de la simulación en el archivo “ds.txt”. Esta tarea es realizada por la 

función READ_DS la cual lee el archivo de datos y obtiene la matriz de parámetros S y 

también la magnitud y la fase, para un sistema de dos puertos obtiene mag(S11), 

mag(S21), ph(S11) y ph(S21). 

Finalmente, los programas en Matlab infieren los parámetros del modelo grueso, a 

través de un método de extracción de parámetros directo, que es particular para cada 

topología. Se calculan los parámetros del modelo grueso xc, a través de la respuesta en 

parámetros S y mediante ecuaciones en frecuencias singulares. Cada programa principal 

consta de una función para extraer parámetros. 
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