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Capitulo 1

Introduccion

1.1 Marco de la Tesis

Esta Tesis Doctoral resume cuatro anos de investigacion en el campo de las redes
conformadoras de haces' para agrupaciones de antenas. Al comienzo del citado
periodo y gracias a una beca del Ministerio de Educaciéon y Ciencia, el autor ha tra-
bajado durante dos anos en la seccion de Tecnologia y Equipamiento de Microondas
(XRM Section) del Departamento de Sistemas Eléctricos (X Departament) de la
Agencia Espacial Europea (ESA, European Space Agency) en su centro de inves-
tigacién y desarrollo tecnolégico ESTEC (ESTEC, European Space Research and
Technology Centre) sito en Noordwijk (Paises Bajos).

Cada ano desde 1987, la seccién XRM selecciona uno de los procesos, de una
de las diferentes fundiciones de arseniuro de galio (GaAs) y coordina a un grupo
de disenadores para trabajar en el diseno de diferentes circuitos integrados de mi-
croondas con tecnologia monolitica (MMICH), con el fin de evaluar directamente las
prestaciones de sus procesos, y como medio para adquirir experiencia en las labores
de diseno, prueba y medida, de dispositivos MMIC. Durante el ano 1994, se escogio
el proceso DO2AH de la compania Philips Microwave Limeil (PML); se trata de
un proceso Pseudomorphic High Electron Mobility Transistor (P-HEMT) con una
longitud de puerta de 0.2 um, especialmente adecuado para aplicaciones en la ban-
da de ondas milimétricas hasta 70 GHz. Aprovechando esta situacién, el autor ha
analizado y estudiado la aplicacién de circuitos monoliticos a antenas desfasables y
antenas multihaz, dos campos de gran interés para el mundo aeroespacial europeo.

i Beamforming Networks (BFN), en terminologia inglesa. A lo largo de este documento se ha,
intentado utilizar inicamente nomenclatura en castellano, ain cuando determinados términos sean
mas conocidos en la comunidad cientifica y técnica por su denominacién en inglés. Solamente se
han mantenido los acrénimos en inglés cuando no existe un término equivalente en la literatura en
castellano.

i Antenna Array, en terminologia inglesa.

i Microwave Monolithic Integrated Circuits.
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Posteriormente, el autor, reincorporado al Departamento de Comunicaciones de
la Universidad Politécnica de Valencia ha continuado sus labores de investigaciéon
en el Laboratorio de Comunicaciones Opticas (LCO) del citado departamento, den-
tro de grupo de investigacién Radio—Fibra, campo realmente prometedor para las
aplicaciones de agrupaciones de antenas.

Esta Tesis conjuga por un lado la demostracién de nuevos componentes o tecno-
logias aplicados a arquitecturas ya conocidas, y por lo tanto susceptibles de aplica-
cién inmediata en agrupaciones de antenas actuales, y por otro lado la introduccién
de arquitecturas totalmente novedosas todavia alejadas de su aplicacion comercial.

1.2 Breve descripcién del campo de investigacion

La variedad de nuevos sistemas de comunicaciones y aplicaciones que surgen pe-
riodicamente, requieren que las infraestructuras de comunicacién sean reconfigura-
bles y flexibles, de forma que se optimicen al maximo los recursos. Para ello es
necesario que las antenas sean capaces de modificar sus propiedades de radiacion,
es decir, la posicién de los haces, zonas de cobertura o la frecuencia de trabajo.

La teoria sobre las agrupaciones de antenas es conocida desde hace décadas,
pero a la hora de su implementacion practica, ésta ha estado limitada a los casos
mas simples, dejando los sistemas de mayores prestaciones a aplicaciones militares
o espaciales, donde el presupuesto no es siempre la principal limitacién. Incluso en
esas aplicaciones, es dificil encontrar agrupaciones desfasables electrénicamente, o
agrupaciones multihaz, actualmente en funcionamiento.

En 1994, mas del 80% de los sistemas RADAR desplegados disponian de antenas
con apuntamiento mecdnico, y de aquellos sistemas que utilizaban agrupaciones con
apuntamiento electrénico, todos excepto unos pocos eran del tipo pasivo, es decir con
un tnica fuente, generalmente un tubo de onda progresiva. La principal razén para
el poco éxito de las agrupaciones desfasables electronicamente es el coste de adqui-
sicién. Durante la ultima década y gracias al desarrollo de la tecnologia monolitica
[Mot88, Ima92, Gup9l], estan disponibles médulos T/R (transmisor/receptor) a
precios competitivos y prestaciones mas que aceptables, pero todavia queda mucho
por hacer.

Actualmente, la tecnologia MMIC esta lo suficiente avanzada, como para ofrecer
modulos T/R econémicos y con las prestaciones adecuadas; atn asi, el desarrollo
de agrupaciones de antenas con apuntamiento electrénico y con un gran ntimero de
elementos presenta otros inconvenientes como son, el gran volumen, la complejidad
de la interconexién de los elementos y de la distribucion de las senales de control e
informacién a cada elemento de la agrupacion. Si a estas desventajas le anadimos la
limitacién en cuanto a ancho de banda, justamente se estan enunciando las ventajas
de los sistemas de distribucion épticos.

La aplicacion de tecnologias monoliticas y fotonicas se configuran como las apues-
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tas con mejores perspectivas de cara a futuras aplicaciones practicas en redes confor-
madoras de haces, pues las arquitecturas clasicas de distribucién de radiofrecuencia
pasan a no ser viables cuando se dispone de un alto nimero de elementos radiantes,
debido principalmente a consideraciones de masa, volumen y consumo de potencia.
La red conformadora de haces deseada debe ser, a la vez, compacta y ligera. Ademas
se requiere una alta reconfigurabilidad y flexibilidad del sistema completo, asi como
un nivel de pérdidas reducido, una alta inmunidad frente a interferencias electro-
magnéticas externas y un gran ancho de banda. Un elemento clave en la integraciéon
de las tecnologias monoliticas y fotonicas es el desarrollo de circuitos integrados
optoelectrénicos (OEIC!) que facilitan la interconexién de ambos dominios con un
tamano reducido.

Algunas areas potenciales de aplicaciones comerciales para las antenas de agru-
pacién con apuntamiento electrénico son [Coh94]:

e Uso en vehiculos terrestres para, evitar colisiones, comunicaciones, envio de
datos para el control del trafico, y seguimiento y monitorizacion del vehiculo.

e Sistemas aerotransportados y en satélites para prediccién metereoldgica y con-
trol medioambiental.

e Comunicaciones méviles, tanto via satélite como terrestres, con multiples haces
simultaneos con el fin de sectorizar las areas de cobertura. La necesidad de
utilizar haces apuntables viene, para el caso de sistemas via satélite, de la
imposibilidad de trabajar en érbitas geoestacionarias por el retardo que ello
implicaria.

e Satélites de difusién directa, optimizando las dreas de cobertura y con asigna-
cién dindmica de las mismas.

Y dentro de las aplicaciones militares se pueden citar:

e Sistemas RADAR con blancos multiples.
e Sistemas de seguimiento y guiado de misiles.
e Sistemas de comunicacion de banda ancha.

e Sistemas de guerra electrénica con generacién adaptativa de nulos en las direc-
ciones de llegada de interferencias, o inversamente, generacion de interferencias
en direcciones deseadas.

Verdaderamente, se puede decir que las tecnologias monoliticas y foténicas estan
dando nuevas fuerzas al campo de investigacion y desarrollo de las agrupaciones
de antenas, pues potencialmente permiten obtener las tan ansiadas prestaciones de
gran ancho de banda, bajo coste, reconfigurabilidad, peso y volumen reducidos y
elevado numero de elementos.

FOptoelectronic Integrated Circuit.
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1.3 Objetivos de la Tesis

Cualquier agrupacion de antenas desfasable electronicamente incorpora desfasado-
res variables, generalmente digitales, ya sean basados en diodos, o en ferritas; la
sustitucion de estos elementos por sus equivalentes circuitos integrados monoliticos,
ha sido el primer paso en la utilizacién de tecnologia MMIC en agrupaciones. Los
desfasadores MMIC estéan sujetos a las tolerancias de los procesos de fabricacién,
cuya importancia aumenta a medida que se trabaja con frecuencias mas altas y se
requieren mejores resoluciones. En esta Tesis se pretende analizar el efecto de esas
tolerancias sobre el comportamiento de cada desfasador y sobre las prestaciones de la
agrupacion en su conjunto, buscando nuevas configuraciones que reduzcan su efecto.

Otro campo de aplicacion de la tecnologia monolitica consiste en las redes con-
formadoras para antenas multihaz, las cuales son una alternativa a las agrupaciones
desfasables, siempre y cuando ofrezcan un nimero suficientemente elevado de haces
cercanos entre si. Estos conformadores para antenas multihaz, estdn actualmente
limitados en tamano, por la complejidad de su fabricacién y la imprecisién resul-
tante de su ensamblaje. Un aspecto a analizar en esta tesis serd la aplicacion de
nuevas tecnologias electrénicas hibridas que combinen un uso repetitivo de circuitos
monoliticos sencillos, interconectados mediante tecnologias de alta integracion como
pueda ser triplaca multicapa.

La necesidad de encontrar arquitecturas de gran ancho de banda, y redes de
distribucién de peso, pérdidas y volumen reducidos, para redes conformadoras de
haces apunta irremediablemente hacia la tecnologia foténica. Dentro de este amplio
campo de trabajo, seria conveniente encontrar nuevas arquitecturas que, ademas
de aumentar considerablemente el ancho de banda, presenten como propiedades un
peso reducido, una gran robustez, una alta fiabilidad y gran flexibilidad para el
control de la alimentacion de la agrupacion y la conformacion de los haces. En esta
Tesis, se analizara la aplicacion de redes de difraccion sobre fibra como elementos
retardadores, estudiando su aplicacion a redes opticas conformadoras de haces.

1.4 Estructura de la Tesis

Teniendo en cuenta el marco de la Tesis, presentado previamente, se pueden dis-
tinguir dos campos sobre los que se ha trabajado con un objetivo comin, como es
el de aplicar dentro del amplio campo de las redes conformadoras de haces nuevas
ideas, conceptos o arquitecturas. Para ello, es necesario introducir brevemente en el
capitulo 2 los conceptos, limitaciones y tendencias relacionados con las agrupaciones
de antenas, incidiendo sobre aquellos que posteriormente serdn de utilidad. Al final
del citado capitulo se hace un breve resumen de lo presentado, realzando aquellos
aspectos que los capitulos posteriores pretenden cubrir.

Una vez se ha introducido el campo de investigacién y detectados diferentes
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entornos en los que se pueden aportar nuevas ideas y resultados, éstos se suceden
en los capitulos siguientes, de forma que los capitulos 3 y 4 presentan los resultados
obtenidos al aplicar tecnologia monolitica a antenas desfasables electronicamente y
a antenas multihaz, respectivamente.

Por otro lado, en el capitulo 5, se ha analizado la introduccién de un nuevo
dispositivo éptico, como elemento retardador de gran ancho de banda, del cual se
han establecido sus prestaciones y limitaciones. Este retardador se ha utilizado como
base de una prometedora arquitectura de red optica conformadora de haces.

Aunque cada uno de los tres capitulos presenta unas conclusiones propias de la
aplicacion sobre la que se ha trabajado, resumiendo los resultados mas destacados,
en el capitulo 6 se recogen unas conclusiones globales sobre los resultados de esta
Tesis Doctoral, identificando las contribuciones originales de la misma.






Capitulo 2

Introduccion a las redes
conformadoras de haces

2.1 Introduccion

El objetivo de este capitulo es presentar el campo de investigaciéon de la Tesis,
mostrando el estado actual del mismo y haciendo especial hincapié a su vez, en los
resultados basicos necesarios para el posterior desarrollo de la Tesis. Este capitulo
pretende explicar brevemente, qué es una agrupaciéon de antenas, qué es una red
conformadora de haces y cuales son sus requerimientos tipicos, sus aplicaciones y
sus arquitecturas actuales. No se intenta cubrir todos los conceptos y variantes, sino
aquellas mas interesantes para el desarrollo de la Tesis.

El concepto de red conformadora de haces aparece intimamente ligado al de
agrupacion de antenas, ya que la primera se encarga de alimentar a la segunda,
con el fin de que la agrupacion radie uno o varios haces, con unas caracteristicas
determinadas en cuanto a direccién de apuntamiento, posicién de los nulos, ganancia
o l6bulos secundarios. De hecho, una de las principales ventajas de las agrupaciones
de antenas es la posibilidad de controlar la iluminacién de la agrupacién, con el
fin de obtener 16bulos secundarios reducidos, o incluso, un diagrama de radiacion
conformado de acuerdo a las especificaciones, funcién que se encarga de realizar la
red conformadora de haces.

2.2 Agrupacion de antenas

Una agrupacion de antenas esta formada por un conjunto de elementos radiantes,
generalmente iguales o de caracteristicas similares, distribuidos espacialmente de
acuerdo con los requerimientos de radiaciéon esperados. En general, la principal
motivacion para el uso de las agrupaciones de antenas es el conseguir mayor directi-

7
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Figura 2.1: Geometria de una agrupaciéon de antenas genérica.

vidad que la que ofreceria un unico elemento radiante, gracias a la mayor dimensiéon
geométrica de la agrupacion.

El diagrama de radiacién de la agrupaciéon de antenas vendra definido por la
ponderacion que se haga de la contribucion de cada uno de los elementos y por la
combinacion temporal que se haga de esas mismas contribuciones; es decir por el
coeficiente (siempre positivo) y el retardo que se le aplique a cada elemento de la
agrupacion. Las propiedades a tener en cuenta en el diagrama de radiacién son,
principalmente, la direccién de maxima radiacién (apuntamiento de la antena), el
ancho de haz en la citada direccién, el nivel y posicién de los lI6bulos secundarios, la
posicién de los 16bulos de difraccién y la posicion de los nulos de radiacién.

Por ejemplo, para la geometria de la figura 2.1, y despreciando posibles acopla-
mientos entre los diversos elementos!, supuestos iguales, el diagrama de radiacién en
campo de una agrupacién de N elementos alimentados cada uno con la misma senal
con amplitudes A,, y fases «,, seria [Mai93a]:

N
Frorar(0,¢) = Frorar() = f.(0, ) ZAneja”eij"f (2.1)
n=1

donde k = 27/X es el nimero de onda de la onda plana incidente o transmitida y

IEl anlisis del acoplamiento entre los elementos radiantes es un campo de investigacién amplio
dentro del electromagnetismo, que queda fuera del objetivo de esta Tesis Doctoral.
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fe(0, ¢) es el diagrama de radiacién de un elemento por separado. Ademas:

= uZ+vy+cos(f)z (2.2)
u = sin(f) cos(¢p) (2.3)
v = sin(#)sin(p) (2.4)
o = Ind +ynf + 2k (2.5)

donde v y v se denominan cosenos directores. La direccién en la que se calcula el
diagrama de radiacién vendra definida indistintamente por el vector director 7 o por
el par de dngulos (6, ¢).

Se puede comprobar en (2.1) que, despreciando acoplamientos entre elementos, el
diagrama de radiacion de una agrupacién es el producto del diagrama de radiacién
de un elemento, por un sumatorio de términos dependientes de la ponderacion y
posicién de cada elemento, a este sumatorio se le denomina factor de la agrupacion:

F,(0,¢) = ZA el ikt (2.6)

Si se consideran los elementos radiantes como isotrépicos, el diagrama de ra-
diacién y el factor de la agrupacién coinciden. En los resultados mostrados en la
presente Tesis, se asumira que los elementos son isotrépicos.

2.2.1 Apuntamiento de la agrupacién

Si se desea obtener, para todas las frecuencias, un maximo del diagrama de radiacion
en la direccién (6,, ¢,), definida por el vector director 7,, la fase de la alimentacién
del elemento n-ésimo deberia ser, independientemente de los coeficientes de amplitud
A,

—

a, = —ki,r = —k[sin(0,) (z, cos(do) + yn sin(p,)) + cos(8,)2,]
= —k[u,sin(6,) (z,, cos(¢o) + yn sin(g,)) + cos(6,)zy] (2.7)

donde u, = sin(6,) cos(d,) v v, = sin(f,)sin(¢p,) son los cosenos directores en la
direccion de maxima radiacion.

El desfase calculado en (2.7) presenta una variacién lineal con la frecuencia y por
lo tanto, equivale a introducir el siguiente retardo en la distribucién a cada elemento:
sin(f,) (z, cos(Po) + Yn sin(P,)) + co8(0,) 20 UoTy + VolYn + c08(0,) 2y,

g . . (2.8)

retardo, que compensa exactamente los diferentes caminos recorridos hacia/desde
cada elemento, por una onda plana incidente/transmitida que viaje en la direccién
(05, ¢5), obteniéndose en esa direccién el siguiente valor del factor de la agrupacion:

( 07¢)0 - ZA (29)
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En el caso de que se disponga de dispositivos que permitan obtener los retardos
indicados en (2.8), para las senales de cada elemento radiante, se estard ante una
agrupacion cuyo maximo de radiacién apuntard en la direcciéon 7,, para todas las
frecuencias, siendo la expresién de su diagrama de radiacién:

N
F)(0,¢) = F,(7) =Y Ape i eihimn (2.10)
n=1

Una vez se dispone de una agrupacién de antenas fija (por ejemplo, con divi-
sores de potencia y lineas de transmisién de diferentes longitudes), cuyo factor de
la agrupacién sea el mostrado en (2.10), apuntando en la direccién deseada, la va-
riacion de ese dngulo de apuntamiento, podria venir por un ajuste mecanico de la
posiciéon de la agrupaciéon. Esta solucion es conocida como agrupacion de antenas
con apuntamiento mecdnico'.

Otra posibilidad, con prestaciones muy superiores, es realizar un apuntamiento
electronico, es decir variar las caracteristicas del diagrama de radiacion, mediante
la modificacién de los coeficientes (A,,) y los retardos (7,) o fases («,) aplicados
a las contribuciones de cada uno de los elementos constituyentes de la agrupacion,
sin necesidad de alterar la posicién de la antena, y por lo tanto, sin necesidad de
movimientos mecanicos, lo cual redunda claramente en una mayor rapidez en la
adaptacion del diagrama.

Esta solucion es conocida como agrupacion de antenas apuntables electronica-
mente”, en la cual la contribucién de cada uno de los elementos de la agrupaciéon
aparece ponderada por una amplitud y una fase determinadas, pero variables.

Las ventajas operacionales de las agrupaciones de antenas con apuntamiento
electronico, sobre las antenas con apuntamiento mecanico son, entre otras, la capa-
cidad de seguimiento de blancos multiples, la posibilidad de sintetizar y conformar
el haz de forma adaptativa dirigiendo incluso los nulos de radiaciéon en direcciones
escogidas, una mayor superficie de antena (y por lo tanto ganancia) para un volu-
men dado del sistema y, finalmente, la capacidad de usar algoritmos de deteccion
mejorados (una consecuencia de la agilidad de haz) [Coh94, Lis91].

Es interesante comentar que a la hora de realizar el apuntamiento electrénico, la
compensacion de los diferentes retardos en cada elemento deberia realizarse, ideal-
mente con retardadores, de forma que esta estructura seria, por construccion, de
banda ancha. Por limitaciones tecnolégicas, y debido a que hasta recientemente las
aplicaciones eran de banda estrecha, se sustituian los retardadores por desfasadores
equivalentes a una frecuencia dada (frr), es decir:

Qp = —kRFfan = —WRFTp (211)

donde «, es el desfase a aplicar al elemento n-ésimo para que a la frecuencia wrp =
2me/A\rp se obtenga un retardo 7,, el cual depende del dngulo de apuntamiento y

i Mechanically Steered Array Antenna, en terminologia inglesa.
U Electronically Steered Array Antenna, en terminologia inglesa.
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de la situacion del elemento, segin (2.8). Con esos valores de «, la expresién del
diagrama de radiacién quedaria:

N
F,(0,¢) =) Aje Jbnriomneikimn (2.12)
n=1

expresion que presenta un maximo en la direccién 7, inicamente para la frecuencia
k = kgrp, por lo que la estructura de la agrupacién desfasable, inicialmente de banda
ancha, pasa a ser de banda estrecha. Cuando el apuntamiento se realiza de acuerdo
con las fases de (2.11), en lugar de las indicadas en (2.7), se hablard de agrupa-
cion desfasable de antenas', término que suele abarcar a todas las agrupaciones de
antenas con apuntamiento electrénico, por ser el caso mas habitual.

Por lo que respecta a los coeficientes A,, y al igual que ocurre en las antenas
de apertura, la distribucién de las amplitudes A, en la agrupacién determina la
forma del diagrama de radiacion, especialmente el ancho de haz y el nivel de los
16bulos secundarios y por lo tanto se escogeran de acuerdo con las especificaciones
del diagrama de radiacion.

Una seleccién conjunta de los valores de amplitud (A,) v fase () permitird
la conformacién del diagrama de radiaciéon deseado, mediante técnicas de sintesis
de agrupaciones; siendo posible incluso la sintetizacion adaptativa de los diagramas
de radiacién de cada haz [Har93, Gab76, Gri83]. Dentro de la sintesis adaptativa
de diagramas, ha merecido especial interés investigador, la obtencién de diagramas
con nulos en direcciones especificas', con el fin de eliminar o reducir interferencias
propias o externas [Mai82].

2.2.2 Propiedades de radiacién

Dependiendo de la disposicion espacial de los elementos de la agrupacion, se ha-
blard de agrupacion lineal, cuando todos los elementos estén situados sobre un eje,
agrupacion plana, cuando los elementos se distribuyan sobre un plano y, agrupacién
conformada, cuando los elementos se configuran siguiendo la forma del material que
sirve de soporte a la agrupacién; lo que, generalmente, implica que los elementos
dejen de compartir una misma orientacion.

A partir de este instante, los resultados presentados se limitaran al caso mas
habitual, de agrupaciones planas. A la hora de representar el diagrama de radiacion
de una agrupacién plana, es habitual utilizar el plano (u,v) [Aul60], que para el
margen visible, pasa a ser la proyeccién del diagrama de radiacion en la esfera
unidad sobre el plano de la agrupacion, y que, entre otras propiedades, cumple, que
una variacién del dngulo de apuntamiento, de acuerdo con (2.7), se traduce en una
traslacién del diagrama en el plano (u,v) sin deformarlo (Fig. 2.2).

i Phased Array Antennas, en terminologia inglesa.
" Nulling, en terminologia inglesa.
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Figura 2.2: Ejemplo de proyeccién de contornos de haces sobre el plano (u,v).

Para una agrupacion plana, la expresion del factor de la agrupacién sera:

N
F,(u,v) = Fy(0, ¢) = F,(r) = ZAneja”ejk(“’"”Jr”y”) (2.13)

n=1

En el caso de una agrupacion plana con z, = 0 se puede simplificar el resultado
(2.7), de forma, que la expresion del factor de la agrupacién (2.13), cuando se desea
un maximo en la direccion (6,, ¢,), sera:

N
Fy(u,v) = Fy(8,6) = Fy(7) = 3 Apelt(0rmohm o=t (2.14)
n=1

Por cuestiones de simplicidad y eficiencia de radiacion, es habitual distribuir
los elementos de una agrupacién plana, en filas y columnas con espaciado inter—
elementos constante (d, y d, en cada eje). En la figura 2.3 se muestran dos ejemplos
de esta distribucion. Para el caso de disponer los elementos de acuerdo con una rejilla
rectangular, (Fig. 2.3a), las coordenadas del centro de cada elemento seran de la
forma [z, y,] = (pdy, qdy) con p,q € Z. De acuerdo con (2.14), es facil comprobar
que el factor de la agrupacién, tomard el valor méximo indicado en (2.9), siempre
que el exponente de la funcién exponencial de (2.14) sea un miltiplo de 27, para
cualquier valor de n. En el caso de la agrupacién plana con rejilla rectangular, esta
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Figura 2.3: Agrupaciones planas con distribucién regular de los elementos. a) Rejilla
rectangular. b) Rejilla triangular/hexagonal.

condicién se traduce en:

% rA

) (unrax —uo) =mr €L — UnAx = Uo + - (2.15a)

d A

Xy(UMAX_Uo) =8SEZL — Upmax :U°+fi_ (2.15b)
y

las coordenadas [upr4x, Uarax] se suelen representar sobre el plano (u, v) de la forma
mostrada en la figura 2.4, donde se presentan los casos particulares, u, = 0y u, # 0.

Otra disposicion habitual de los elementos en una agrupacién plana es la rejilla
triangular o hexagonal, mostrada en la figura 2.3b, en cuyo caso, las coordena-
das del centro de cada elemento, en filas alternas, serdan de la forma [z,,y,] =
((2p)ds, (2¢q)dy) con p,q € Z o [x,,y,] = ((2p + 1)ds, (2¢ + 1)d,) con p,q € Z. En
el caso de la agrupacién plana, con rejilla triangular/hexagonal, las condiciones que
se deben cumplir, simultdneamente, para que el factor de agrupacién (2.14) dé una
valor maximo, se traduce en:

dy C2r+1 (2r+ 1)\

\ (unrax — uo) = T €L — Upax = U+ 5 (2.16a)
d 2s+1 25+ 1)\
—y(UMAX—UO): s+ iSEL — UMAX:UO—Fw (216b)
A 2 2d,
o bien, el siguiente par de condiciones:
d, A
T(uMAX—uO):r;TEZ — uMAX:uO—l—;— (2.17a)
d A
Xy(UMAX_Uo) =8SE€EZL — UpmAx :U°+fi_ (2.17b)
y

las coordenadas [uprax,vapax]| para el caso de rejilla triangular se muestran en la
figura 2.4 para u, = 0 y para u, # 0.
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Figura 2.4: Posiciones de los méximos de radiacién en el espacio (u,v) sin apun-
tamiento (u, = v, = 0) y con apuntamiento. a) Distribucién rectangular de los
elementos. b) Distribucién hexagonal de los elementos.

Lébulos de difraccion

De acuerdo con la definiciéon de los cosenos directores, y como se puede observar en
la figura 2.2, el margen visible corresponde dentro del espacio (u,v) a la condicién:

u? +0v? <1 (2.18)

Si el margen visible abarcara mas de uno de los médximos del espacio (u,v) se
diria que existen lobulos de difraccién, que corresponden a maximos de radiacion
en direcciones diferentes a las deseadas. Tal y como se muestra en la figura 2.4, se
debe tener en cuenta el margen de dangulos de apuntamiento de la agrupacién, para
que, en ningun caso, aparezcan lébulos de difraccion dentro del margen visible.

Si la zona de cobertura de la agrupaciéon consiste en un cono de angulo 0y 4x
alrededor de la normal al plano de la agrupacion, el espaciado de los elementos,
distribuidos rectangularmente, debera cumplir las siguientes condiciones para que
no aparezcan lébulos de difraccion:

A A
(]_ + sen (GMAX)) S d_ y (]. + sen (GMAX)) S d_ (219)
T y
luego el area de cada elemento serd como maximo de:

)\2
(]_ + sen (QMA)())Q

Avect = dy - dy < (2.20)
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Para el caso de elementos distribuidos hexagonalmente, la condicién que debe
cumplir su espaciado se resume en:

(14 sen (Oprax)) < di y (14 sen (Oprax)) < A (2.21)

V34,

siendo el drea maxima que puede ocupar cada elemento de:

2\

A ex = 2d; - dy <
" Y V3 (14 sen (GMAX))2

(2.22)

Comparando (2.22) con (2.20), se concluye que para las mismas condiciones de
cobertura cénica, una distribuciéon hexagonal de los elementos permite cubrir la
misma superficie total de la agrupacién, con un 15.5% menos elementos, lo cual
inmediatamente implica menos controles y un menor coste para agrupaciones desfa-
sable de antenas. En caso de trabajar con areas de coberturas distintas de la conica,
las conclusiones sobre el dimensionamiento de la agrupacién variaran [Sha61].

Ancho de haz. Directividad

El ancho de haz a mitad de potencia para una agrupacién lineal uniforme de N
elementos isotropicos, separados entre si, una distancia d en la direccién normal a la
agrupacion, depende del tamarfio total de la agrupacién (N -d) de la siguiente forma
aproximada [Mai93a]:

0.886
N -d

Ag_gdB (rad) ~ (223)

si se apunta el haz un angulo #, respecto a la normal, el ancho de haz aumenta de
acuerdo con la siguiente expresién:

0.886A

Al 3qp(rad) ~ N - dcos(6,)

(2.24)

que no serd valida en las direcciones longitudinales a la agrupacion.

La directividad para la misma agrupacion con distribucién de amplitudes cual-

quiera sera [Mai93al:
N 2
n=1
N N

Z Z Ay A, e Ikdn=mycos(o) gine(kd(n — m))

n=1 m=1

D =

(2.25)
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expresion que se puede simplificar para elementos espaciados media longitud de onda

COmao:
N 2
=)
D=-""—/— =Ny (2.26)
> A
n=1

donde 7 es la eficiencia por iluminacion y se define como:

=)
n=—"=L_/_ (2.27)

Cuando la separacién entre los elementos de la agrupacion esta entre 0 y A se
puede aproximar (2.25) como [Mai93a]:

N 2
2d \ = 2

D 28An=t /20 9.9
TN (2.28)

2.2.3 Distribucion de amplitudes

El ancho del haz principal y el nivel de los l6bulos secundarios, estan gobernados
por la distribucién de amplitudes de la iluminacién de la agrupacion, de forma que,
es posible reducir el nivel de los l6bulos secundarios, excitando mas los elementos
centrales de la agrupacion frente a los elementos extremos. A cambio, el ancho del
haz principal aumenta y la directividad se reduce de acuerdo con (2.25).

Para cada distribucion de amplitudes se define un factor de ensanchado de haz
fens v la ecuacion (2.24) pasa a ser:

0.886A

Af_3ap(rad) ~ N -dcos(6,)f

(2.29)

donde f.,s = 1 para la agrupacién uniforme.

En cuanto a los diferentes tipos de distribuciones disponibles, es posible aplicar
resultados conocidos de la teoria de filtros y del enventanado en sistemas discretos,
teniendo en cuenta la relacion transformada que existe entre la iluminacion de la
agrupacion y el diagrama de radiacion. En la tabla 2.1, se muestra un resumen de
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‘ TIluminacion ‘ Eficiencia, n ‘ NLSP (dB) ‘ Factor de ensanche, fons ‘

Uniforme 1 -13.3 1

Coseno 0.81 -23 0.75
Hanning 0.67 -32 0.62
Hamming 0.73 -43 0.68
Dolph-Chebyshev 0.66 -60 0.62
Taylor i = 3 0.9 -26 0.85
Taylor n =5 0.8 -36 0.75
Circular Uniforme 1 -17.6 0.87
Circular Taylor n = 3 0.91 -26 0.79

Tabla 2.1: Caracteristicas de diversas funciones de iluminacién para aperturas
continuas lineales y planas circulares [Sko90a).

caracteristicas (eficiencia (1), nivel del mayor l6bulo secundario respecto al 16bulo
principal (NLSP) y factor de ensanche (fe,s)) de diferentes distribuciones para
aperturas continuas lineales y circulares' [Sko90a]. Los resultados para aperturas
continuas son una aproximaciéon muy buena respecto a las agrupaciones lineales,
siempre y cuando el espaciado entre elementos sea menor de media longitud de
onda.

Para aperturas lineales, se ha comprobado que el nivel de los 16bulos secundarios
esta directamente relacionado con la continuidad en los extremos, de la distribucion
de amplitud y sus derivadas [Mai93a).

Aunque los resultados aqui presentados corresponden a agrupaciones lineales,
éstos son extrapolables a agrupaciones planas para planos normales a la agrupacion,
si se considera como distribucién de la agrupacion, la suma de las contribuciones en
ejes normales al plano de la agrupacion.

2.2.4 Agrupaciones desfasables de antenas

Como se coment6 previamente, la utilizacion de agrupaciones desfasables de antenas
conlleva innumerables ventajas en cuanto a la flexibilidad de uso de la antena, por
su propiedad de conformar, adaptar y reconfigurar su diagrama de radiacion.

La aplicacion de agrupaciones desfasables de antenas se pueden dividir en dos
grupos [Lis91]:

Antenas de Imagen! Una agrupacién desfasable de pequefio tamafio se magnifica
a través de un reflector [Ass69] o de un sistema dual, con un subreflector y un
reflector [Hay87, Ram87, Tun86, Yng88|.

"Para aperturas circulares, el factor de ensanche hace referencia a una apertura lineal de tamano
igual al didmetro de la apertura circular.
"Imaging antennas.
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Figura 2.5: Agrupaciones desfasables en modo transmisién. a) Agrupacién pasiva.
b) Agrupacién activa.

Agrupacién de radiacién directa (DRA!) El reflector parabélico més el con-
junto de los alimentadores, se sustituye por una agrupacion de elementos ra-
diantes, con un tamano total similar al tamano del reflector. Generalmente,
estos elementos radiantes son agrupados en subagrupaciones, alimentadas con-
juntamente.

Otra clasificacion, mas interesante desde el punto de vista de las redes confor-
madoras de haces, es la distincion entre agrupaciones activas y pasivas. En una
agrupacion pasiva (Fig. 2.5a): en transmision, la senial a transmitir se genera en una
fuente de gran potencia y, mediante una red de distribucién pasiva, se reparte esa
senal a cada elemento con la amplitud y fase requerida; mientras que, en recepcion,
las senales recibidas en cada elemento son combinadas, pasivamente, con el factor y
el retardo adecuados, y la salida de esta combinacion es llevada al receptor.

Por otro lado, las agrupaciones desfasables activas (Fig. 2.5b): en transmisién,
la senal a transmitir, ya sea en banda base o modulada a la frecuencia portadora, es
repartida con bajos niveles de potencia a cada uno de los elementos radiantes, donde
sera amplificada al nivel adecuado para la transmision mediante un amplificador de

I Direct Radiating Array.
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potencia en cada elemento o subconjunto de elementos; la conformacién del haz, es
decir la adecuacion de la amplitud y la fase de la senal para cada elemento puede
realizarse en el mismo elemento o mediante la red de distribucién. En recepcion, la
senal recibida en cada elemento es detectada y amplificada con un amplificador de
bajo ruido, previamente a la combinacion de las contribuciones de cada uno de los
elementos o subconjuntos de elementos radiantes.

Dentro de las ventajas de las agrupaciones activas, frente a las pasivas, conviene
citar la degradacién gradual de las agrupaciones activas, al trabajar con una multipli-
cidad de fuentes. Ademads, las agrupaciones activas, ofrecen una mayor sensibilidad
en recepcion y, en general, una mayor eficiencia [Coh94, Lis91].

Si se desea trabajar con N haces independientes, serd necesario repetir N ve-
ces la estructura de la agrupacion desfasable, lo que encarece considerablemente la
agrupacion total. Ademads del nimero de haces disponibles, otro criterio muy im-
portante a la hora de comparar agrupaciones activas y pasivas es la eficiencia de la
misma. En 1992 se propusieron una serie de soluciones mixtas, que trabajan con
un conjunto de amplificadores en una etapa intermedia, entre el acceso de cada haz
y los elementos radiantes, de forma que todos los amplificadores estdn trabajando
siempre un su punto de méxima eficiencia [Roe92].

2.2.5 Agrupacion retardable de antenas frente a agrupacién
desfasable de antenas. Subagrupaciones

A partir de (2.8), es posible calcular el efecto que provoca, la variacién de la frecuen-
cia de trabajo, en la posicion del maximo del diagrama de radiacién, obteniéndose
para el sistema de referencia de la figura 2.1:

Ab, -1

= ——tan(#, 2.30a
Ao o () (2.30a)
Ag,

= 0 2.30b
AwRF ( )

como ejemplo, indicar que, para una aplicacién que trabaje con un ancho de banda
de la senal radiada de un 5%, ésta limitacién conllevaria un movimiento del haz
principal de £1.5° alrededor de 6, = 45°. El desapuntamiento del haz es mayor a
medida que el haz apunta a direcciones mas alejadas de la normal al plano de la
agrupacion.

Este efecto de variacién del angulo de apuntamiento en funcion de la frecuencia
es conocido como estrabismo del haz', y constituye la principal limitacién, en cuanto
a ancho de banda, para las agrupaciones desfasables de antenas. En realidad, no sélo
el angulo de apuntamiento varia con la frecuencia, sino que la forma del diagrama
de radiacién de una antena de agrupacion desfasable, deja de ser independiente de

i Beam squinting, en terminologia inglesa.
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la frecuencia, obteniéndose para el caso de la figura 2.1, la siguiente expresion:

N
Fn (0,6, f) = fo(0,6) Y Ape 5@ cilkanithyy) (2.31)
n=1

donde wgrr es la frecuencia para la que se ha diseniado la antena de agrupacién. Esta
dependencia del diagrama de radiacién con la frecuencia, puede afectar significativa-
mente a los niveles de los lI6bulos secundarios, a la posicién de los nulos de radiacion,
ademas de al dangulo de apuntamiento.

Para un receptor situado en la direccién del maximo de radiacion, el estrabis-
mo del haz se traduce en una distorsion lineal de la senal recibida, debido, a la
mayor atenuacion sufrida por las componentes de mayor frecuencia de la senal en
banda base, en funcién del menor valor del diagrama de radiacién de la agrupacién
Fn(0,, 00, f). Este efecto es la principal consecuencia del estrabismo del haz para
agrupaciones de antenas con un haz principal ancho y un ancho de banda relati-
vamente estrecho. De acuerdo con (2.30), el ancho de banda relativo a -3 dB, por
efecto del estrabismo del haz, para una antena de agrupacion desfasable apuntando
a (0,, 9,), seria:

AWdeB (907 ¢o) o A9*3dB (907 (]50)
WRE - tan(6,)

(2.32)

donde Af_345(0,, ,) es el ancho de haz a mitad de potencia, en radianes, de la
antena de agrupacion en la direccién (6,, ¢,). En el caso particular en el que el angulo
maximo de apuntamiento del haz, respecto a la normal al plano de la agrupacién,
fuera 45° (6, <45°, ¥¢,), éste constituiria el peor caso y el ancho de banda serfa:

Aw_
2@-3dp = Af 348 (2'33)

WRF

Teniendo en cuenta la ecuacién (2.29), se concluye que el ancho de banda relativo
es inversamente proporcional al tamano total de la agrupacién, por serlo también el
ancho de haz:

Aw_gdB(Ho, ¢o) . 0.886\

= 2.34
WRF Nd Sen(ﬁo)fens ( )

por consiguiente, la limitacién en frecuencia, puede ser razonable para agrupaciones
pequenas, pero no para agrupaciones grandes.

El estrabismo del haz puede corregirse con una ligera amplificacién de las fre-
cuencias altas de la senal en banda base para agrupaciones de antenas con un haz
principal bastante ancho o anchos de banda muy estrechos. Por otra parte, para
aplicaciones que requieran diagramas de radiacién muy directivos (anchos de haz de
pocos grados, o incluso, décimas de grado), y anchos de banda grandes, el efecto del
estrabismo del haz hace totalmente inviable la utilizacién de agrupaciones desfasa-
bles de antenas. Requerimientos mas exigentes, tales como, la obtencién de nulos
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selectivos en determinadas direcciones o de lébulos secundarios por debajo de un
cierto nivel, no hacen més que agravar el problema de la utilizacion de agrupaciones
desfasables de antenas en aplicaciones de banda ancha.

A partir de las consideraciones anteriores, es evidente la necesidad de trabajar
con retardadores temporales, en lugar de desfasadores, para la conformacién del
haz, en aplicaciones de banda ancha. A las agrupaciones basadas en retardadores
se les denomina agrupaciones retardables de antenas' y al método operativo en el
que se basan, retardo verdadero®, para diferenciar estos retardadores de aquellos
basados en desfasadores que aprovechan la periodicidad de la senal, para inicamente
implementar retardos menores de un periodo. Lineas de transmision de diferentes
longitudes constituyen ejemplos de retardos fijos, facilmente implementables, pero
para las aplicaciones habituales son necesarias lineas excesivamente largas y pesadas.
Por lo tanto, conseguir dispositivos de retardo verdadero variables, compactos en
tamano, reducidos en peso y coste y de gran ancho de banda es uno de los retos
actuales para la tecnologia de agrupaciones de antenas.

Debido a consideraciones de coste, peso y volumen de las arquitecturas actual-
mente disponibles, para dispositivos de retardo verdadero, no se suelen implementar
agrupaciones de antenas retardables propiamente dichas, sino una combinacién de
desfasadores y retardadores. En concreto, los dos enfoques més habituales a la hora
de introducir retardadores en agrupaciones de antenas son:

e Introduccion de unidades retardadoras en cada elemento de la agrupacion
(Fig. 2.6a), pero limitadas a M posibles posiciones de retardo, correspondien-
tes a M posiciones de apuntamiento del haz en el espacio real. Para ajustar
la posicién del haz a un angulo intermedio entre dos de esas M posiciones, se
utilizan desfasadores variables convencionales. De esta forma, se aumenta el
ancho de banda en un factor A [Mai93a).

e Dividir el conjunto de elementos de la antena de agrupacién se divide en suba-
grupaciones' (Fig. 2.6b), generalmente iguales, de forma que la distribucién
de la senal a los diferentes subagrupaciones se lleva a cabo mediante retarda-
dores, mientras que, cada subagrupacion es tratada internamente como una
agrupacion desfasable de antenas. El menor tamato de las subagrupaciones
hace, que el ancho de haz correspondiente sea lo suficientemente ancho, co-
mo para permitir trabajar con un ancho de banda adecuado a la aplicacion
concreta, mejorando el ancho de banda de la antena M veces.

En ambos casos, el diagrama de radiacién de la antena de agrupacion total, re-
sulta ser el producto del diagrama de radiacién de un elemento, del factor de la
agrupacion de una subagrupacién, y del factor de la agrupacién considerando cada
subagrupacién como un elemento. En el caso de que el tamano de la subagrupacion

I Timed Phased Array, en terminologia inglesa.
" True-Time Delay, en terminologia inglesa.
" Subarray, en terminologia inglesa.
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Figura 2.6: Aplicacién de retardadores temporales a agrupaciones de antenas. a)
Retardadores limitados en cada elemento. b) Retardadores completos a nivel de
subagrupaciones.

fuera lo suficientemente reducido para que el factor de la subagrupacion presen-
tara un ancho de haz mayor que el margen de apuntamiento especificado para la
agrupacion, no seria necesario realizar el apuntamiento del haz de la subagrupacion
mediante el desfasaje relativo de sus elementos.

La division en subagrupaciones desfasables introduce nuevos problemas, como la
apariciéon de los l6bulos de difraccién debidos al factor de la agrupacién de subagru-
paciones, que al estar mas separadas que los elementos, tienen l6bulos de difraccién
mas cercanos, que a la frecuencia central se cancelan con los nulos del factor de
la subagrupacién, pero que al variar la frecuencia ya no se cancelan (Fig. 2.6b).
Como soluciones a este problema se pueden citar, la utilizacién de subagrupaciones
de diferentes tamanos, lo que distribuye la potencia de los l6bulos de difracciéon re-
duciendo su valor de pico, o bien, trabajar con subagrupaciones solapadas en lugar
de contiguas [Tan72, Mai93a, Mai93b].

En agrupaciones planas es posible aumentar N veces el ancho de banda mediante
la utilizacién de un méximo de N? retardadores temporales [Fra72]; si se aprovecha-
ran las simetrias de la agrupacion, se podrian necesitar menos retardadores.
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Figura 2.7: Ejemplo de red conformadora de haces para antena multihaz.

Otra razén importante para el uso de agrupaciones desfasables aparece en siste-
mas de RADAR pulsado [Fra72, Tan72|, pues es necesario que la combinacién de
las contribuciones de todos los elementos de la agrupacion se haga sincronamente,
teniendo en cuenta el concepto de tiempo de llenado':

Nd
T=—4—_ 2.
CSGH(QMA)() ( 35)

en relacién con la duracion del pulso, 7. En estas aplicaciones, no suele ser conve-
niente utilizar la aproximacién habitual, de trabajar con desfasadores limitados a
un unico periodo de desfases (360°).

2.3 Antenas multihaz

Opuesto al concepto de agrupaciones desfasables, aparecen las antenas multihaz
(MBAH) donde, un conjunto de M haces diferentes, son radiados a partir de la
seleccién de uno, entre M puertos de acceso (Entrada/Salida) disponibles. A di-
ferencia de las agrupaciones desfasables, en lugar de un haz (o varios) apuntables,
se dispone de diversos haces fijos conmutables mediante la seleccion del puerto de
acceso adecuado.

I Fill-up time, en terminologfa inglesa.
" Multiple beam antennas, en terminologia inglesa.



24 CAPITULO 2. REDES CONFORMADORAS DE HACES

El concepto MBA, aparece en los reflectores con diferentes alimentadores en el
foco; en cuanto a las agrupaciones de antenas, serd necesario disponer de algin
dispositivo (red con M accesos para los haces y N accesos para los elementos de
antena, Fig. 2.7) que, a partir de las seleccién de uno de sus M terminales de haces,
sea capaz de presentar en los N terminales de antena, las alimentaciones (amplitud
y fase) adecuadas, para que los N elementos de la agrupacién radien el haz m-ésimo.
Ese dispositivo es una red conformadora de haces.

Ademads de conmutar entre los M accesos disponibles, para seleccionar el haz
deseado, es posible combinar dos o mas de estos accesos para formar un haz com-
binado, cuyo diagrama de radiacién sea la combinaciéon de los diagramas de los
haces seleccionados, buscando aumentar la cobertura o reducir el nivel de 16bulos
secundarios.

A la hora de escoger las propiedades de los M haces, se establecen los mismos
criterios de alta ganancia y l6bulos secundarios reducidos que para las antenas des-
fasables. Un criterio muy importante en las MBA, es el nivel al que se cruzan o
solapan los haces, pues este nivel de cruce' serd el nivel minimo que se puede ase-
gurar que se recibird en cualquier punto del area de cobertura al ir conmutando
entre los diferentes haces disponibles. Este nivel de cruce, se define como el nivel del
punto de intersecciéon de dos haces contiguos, medido respecto al maximo de cada
haz (supuestos con igual ganancia).

Otro parametro importante en las MBA, son las pérdidas introducidas por la red
conformadora de haces. A continuacion se vera que existen ciertas condiciones bajo
las cuales pueden existir redes conformadoras sin pérdidas para una MBA concreta.

2.3.1 Haces ortogonales. Limite de Stein

A la hora de disenar una MBA es importante buscar la red conformadora de haces
que sea 6ptima. Un criterio importante es la eficiencia que se puede obtener en una
MBA partiendo de los haces que se desean sintetizar y de los factores de acoplamiento
entre los mismos. A este eficiencia maxima se le conoce como limite de Stein. A
continuacion se muestra el método de cédlculo del limite de Stein de una forma més
compacta y sencilla que en la referencia original [Ste62].

Sea una agrupacion con N elementos con la que se desea construir una MBA con
M haces, utilizando para ello, la red pasiva mostrada en la figura 2.7. Cada uno de
los M haces, vendra caracterizado por una cierta alimentacién en cada uno de los
N elementos:

Bpm = App - €79 (2.36)

'Crossover level, en terminologia inglesa.
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de forma que el factor de la agrupacion sera:

N
Fom(ga d)) = Fom(f) = Z Bnmejkfni (237)
n=1

si los pesos B,,,, se han obtenido a partir de introducir en la red conformadora una
potencia unidad, y tanto la red conformadora como los elementos radiantes, son
dispositivos sin pérdidas, la potencia total radiada seria:

1

2T s
Pon=57 || Fonl0.0) (0, 0)a000 = 1 (2.38)

donde F,’ (0, ¢) representa el conjugado del factor de agrupacién sin pérdidas y 7,
es la impedancia del medio. En un caso real, la red conformadora podria introducir
pérdidas, que se modelardn como una cierta eficiencia de haz, n,,, de forma que los
pesos realmente conseguidos serian:

y el factor de agrupacién real:

N
Fu(0,0) = Fu(#) = \/lm Y Bum€®* ™ = \/0 o (0, 9) (2.40)
n=1

y, por lo tanto, la potencia realmente radiada por el haz m-ésimo seréa:

2m T
p, = / / F* (0, ) Fy (0, $)d0de = 0, Popy = 1hm (2.41)

Para el caso general en el que se tiene en cada uno de los M accesos una senal
Tp, se obtendra un factor de agrupacién total, formado como combinacion lineal de
los factores de cada haz:

M
p=1
de forma que, la potencia total radiada se puede expresar como:

2w g
Pradiada - L/ / F*(ea ¢)F(97 ¢)d9d¢
2Zo 0 0

— 2120 /0 " /0 ' (éx;Fg(e, ¢)> (équq(o, ¢)> dod¢
— %ii%xqm\m—q </027r /07r F, (0, 0) Fog (0, qﬁ)) dodp  (2.43)

p=1 ¢=1
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definiendo el factor de acoplamiento entre los haces p-ésimo y g-ésimo como:

1 2w g
Cu=s7 | [ Pal0.0)Fnl0. )00 (2.44)

factor de acoplamiento que cumple Cp = 1, Cpg = Cp y |Cpy|l < 1; se puede
introducir una matriz' de acoplamiento C. En los casos en que Cp, = 0 se dird que
los haces p-ésimo y g-ésimo son ortogonales entre si, de forma que si todos los haces
lo fueran, la matriz C seria la matriz identidad I y no existiria ningiin acoplo entre
los M haces.

Si se define una matriz I' de tamano M x M cuyos elementos fueran:

Lpg = \/%*Cpq Tlq (2.45)

la expresién de la potencia radiada queda en formato matricial como:

M M
Pradiada = Z szrqpxp =x"Tx (246)

g=1 p=1

donde x es un vector de tamano M formado por las excitaciones de los accesos de
los M haces.

La matrix I' tiene M autovalores \,, y M autofunciones x,, que cumplen:
I'x,, = \nXm (2.47)
Teniendo en cuenta las propiedades de los coeficientes de acoplo C, se puede
demostrar, que la matriz I' es hermitica y semidefinida positiva y por lo tanto:
0< A\, <1 (2.48)

Para el caso habituall en que todos los haces tienen la misma eficiencia 154,
se cumple:

relacién entre matrices, que en cuanto a los autovalores de la matriz C (A,,) se
traduce en:

Am = nMBA)\m (250)

y la ecuacién (2.48) se convierte en:

(Am) . 1
Ay = ) mar 6 < 2.51
( )maw NIMBA - IMBA = (A)max ( )

IA lo largo de este documento se aplica la nomenclatura habitual de representar los vectores en
tipo minuscula negrita y las matrices en tipo mayuscula negrita.

iiSe puede consultar en la literatura [DuF92] el caso de haces con eficiencia distintas, llegdndose
a conclusiones andlogas.
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luego, la eficiencia de una MBA estd limitada por el inverso del méximo autovalor
de la matriz de acoplo (C). Esta afirmacién se conoce como el limite de Stein. Para
el caso particular de haces ortogonales, se ha visto que la matriz de acoplo es la
matriz identidad y, por lo tanto, el valor maximo de los autovalores es Ayjax =1y
es posible obtener una red conformadora con una eficiencia ;g4 = 1, es decir una
red sin pérdidas.

En el caso general, una vez se especifican los haces a sintetizar por una MBA, la
ecuacién (2.51) fija la maxima eficiencia que se puede esperar de una red conforma-
dora de haces 6ptima. En la literatura se pueden encontrar métodos para sintetizar
redes, a partir de la matriz de acoplo, que cumplan el limite de Stein [DuF92]. En
cualquier caso, se debe comentar que existen multiples soluciones, que éstas solucio-
nes, que idealmente cumplen el limite de Stein, tendran maés pérdidas debidas a los
componentes reales utilizados y que ademads existen otros criterios para definir que
una red es la éptima para una MBA concreta, como pueden ser, el ancho de banda,
el peso, el coste o la fiabilidad. La utilidad del limite de Stein consiste en establecer
un objetivo ideal con el cual comparar las implementaciones bajo estudio.

Todas las consideraciones realizadas sobre el limite de Stein pierden su significado
si se utiliza conformacién digital, pues en el dominio digital deja de tener sentido
hablar de eficiencia del conformador.

2.3.2 Antenas multihaz en agrupaciones lineales

El caso més estudiado de antenas multihaz corresponde a una agrupacién lineal
uniforme de N elementos, equiespaciados una distancia d,, alimentada por una red
conformadora de haces que permite disponer de M haces. Para ese caso particu-
lar, el coeficiente de acoplamiento entre dos haces se expresara, en funcion de la
alimentacion normalizada de los mismos (B, ¥y Bng):

1 2w s N * N
_ jkrdsu jksd,u
= | [ (Sm) S

N N
T Z Z . sen(kd,(r — s))
— 7 BT‘pBSlI kd (252)

0 r=1 s=1 m(r - S)

Cuando la separacién entre elementos es media longitud de onda (d, = A\/2),
(2.52) se reduce al producto escalar de las alimentaciones de los haces respectivos:

N
™ % ™
Cpq = 7 Z BrpBTq = 7BL . Bq (253)
o r=1 o

ecuacién que para el caso de agrupaciones uniformes con fase lineal queda simplifi-
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Cp q

VAN N
2 3.4 5 Nd, 5

Figura 2.8: Coeficiente de acoplo (C),,) entre dos haces separados Au para una
agrupacion lineal de N = 10 elementos.

cada como:

N _ dy
c,, = sen( 7(uy, — ug) )\)

~ Nsen (7 (up — ug) %) (2.54)

siendo u, e u, las posiciones de los maximos de los haces respectivos. La ecuacion
(2.54) se representa en la figura 2.8 en funcién de la separacién entre haces Au =
u, — uy. Se puede observar en la citada figura, que si se desean haces desacoplados
(méxima eficiencia) los haces deberan estar espaciados entre si:

qA

Au = 2.55
=N (2.55)

donde ¢ € Z.

Si se desean sintetizar M = N haces con la maxima eficiencia, se puede compro-
bar a partir de la matriz de acoplo que los N haces deben estar equiespaciados en
el espacio u y al ser la periodicidad del mismo, A/d,, los haces estaran separados
entre si segun:

A
N -d,

Au = (2.56)

La separaci6n mostrada en (2.56) indica la separacién entre los haces, dejando
un grado de libertad en cuanto a la posicién absoluta de los mismos; en concreto es
habitual escoger las siguientes posiciones absolutas de los M haces:

A A

pu— pu— 2-
U, mM-dx mN-dx (2.57)
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Figura 2.9: Factor de agrupacién en plano u y en espacio real para los N haces
ortogonales de una MBA lineal. a) N =8. b) N =9.

conm=0,+1,+£2... si N impary m = £1/2,43/2... si N par. Posiciones de los
haces que corresponden a las siguientes fases en los elementos uniformes:

o, = —nkdyu,, = —27rn% = —27rn% (2.58)

y a los siguiente factores de agrupaciéon normalizados:

N udg m
|Fm(u)| _ Z eon gikn(udz) | Sen (N?T ( g — ﬁ)) ‘ (2.59)
n=1 N sen (7T (qu B %))

En la figura 2.9, se muestran, superpuestos, en un periodo del espacio u, los
factores de agrupacién de los haces de (2.57), para los casos N =8 y N = 9; tam-
bién se muestra, el diagrama de radiacién para elementos isotropicos y separacion
entre elementos de media longitud de onda, teniendo en cuenta que, para separa-
ciones mayores, apareceran lébulos de difraccién de algunos de los haces y que para
separaciones menores, no aparecerian todos los haces en el margen visible.

La eleccién habitual de los haces representados por (2.59) se debe a que son
ortogonales entre si, lo que implica que es posible sintetizarlos mediante una red
conformadora sin pérdidas. Ademads, cumplen que son independientes, en el sentido
de que cada uno de los haces, tiene nulos de radiacion en las direcciones de los
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maximos del resto de haces. Los inconvenientes principales de trabajar con estos N
haces ortogonales son dos: el nivel de cruce entre haces contiguos y el nivel de los
l6bulos secundarios.

Nivel de cruce y NLPS

En cuanto al nivel de cruce, corresponderd al punto medio entre el haz m y el m+1,
por lo tanto, normalizando respecto al maximo del haz:

Fr | (o 5 )| - [ )]

que para valores relativamente grandes de N, resulta Fi,,.. = -3.92 dB, tal y como
se puede comprobar en la figura 2.9.

1
Nsen(

(2.60)

o)

El nivel de l6bulos principal a secundario de cada haz, corresponde al de una
agrupacion uniforme, por lo que tenderd a 13.26 dB, a medida que aumente el
nimero de elementos.

Para bastantes aplicaciones, tanto el nivel de cruce como el NLPS obtenidos no
son adecuados, deseandose haces con menores l6bulos secundarios y que se crucen
en niveles mas altos.

Mejoras en el nivel de cruce y NLPS

Si se desea mejorar el nivel de cruce o el nivel de los 16bulos secundarios, es nece-
sario modificar los haces, ya sea su nimero o su forma. En concreto existen tres
posibilidades para ello, que se analizardn a continuacion.

Sobredimensionamiento de la red conformadora En lugar de utilizar una red con-
formadora de tamano N x N se aumenta el tamano de la red a M x M (que
corresponderia a una antena de M elementos) pero conectando tinicamente N de los
M accesos del lado de los elementos de antena, terminando el resto (N — M) con
cargas adaptadas. De esta forma el nimero de haces y su posicién corresponden a
una antena de M elementos, mientras que la anchura y forma de los mismos vienen
definidos por el tamano de la agrupacién (N). Por lo tanto el factor de la agrupacién
normalizado de cada uno de los M haces seria:

1| . m sen (N7r (“df — ﬂ))
|F(u)] = — eI Knda 37 pikn(uda)| — u/\ M (2.61)
2 Noen (r (5~ )

conjunto de haces para los que el nivel de cruce respecto al maximo de cada haz
sera:

| Foruce| = ‘Fm <um + (2.62)

IE ‘ sen (37)

2
N sen (LM)

2Md,



2.3. ANTENAS MULTIHAZ 31

Nivel de cruce (dB)/ Pérdidas (dB)

M/N

Figura 2.10: Nivel de cruce de los haces en agrupaciones lineales (trazo continuo),
planas rectangulares (trazo discontinuo) y hexagonales (trazo punteado) y pérdidas
(circunferencias) en los accesos terminados para conformadores de haces sobredi-
mensionados en un factor M/N.

que para valores relativamente grandes de N y M, se representa en la figura 2.10.
Como efecto indeseado del sobredimensionamiento de la red conformadora estd la
reduccién de la eficiencia de la red en un factor N/M debido a las pérdidas generadas
en los accesos terminados cuando la red se utiliza en transmisién y a la potencia
perdida en salidas distintas de la del haz correspondiente cuando se estd en modo
recepcion; expresando las pérdidas en decibelios:

M

resultado que se muestra en la figura 2.10.

Ademas los M haces dejan de ser ortogonales e independientes, por lo que los
maximos de cada haz dejan de coincidir con los nulos de otros haces, lo cual en
determinadas condiciones puede reducir la densidad del sistema.

Combinacion de entradas Se ha visto que si una red pasiva y sin pérdidas ha de
conformar N haces desacoplados, para una MBA de N elementos, entonces esos
haces estardn equiespaciados A/(Nd;) en el espacio u; pero si se necesita un nimero
de haces menor de N, entonces es posible combinar accesos de la red conformadora
N x N para mejorar el NLPS [Kah62]. Por ejemplo, si se combinan dos entradas (el
nimero de haces se reduce a N/2) se obtiene una distribucién tipo coseno con lo que
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se reduce el NLSP a -23 dB; pero si se desea mantener ortogonalidad la separacion
ha de aumentar 2)\/(Nd,), reduciéndose simultdneamente el nivel de cruce a -9.5 dB.
Para una distribucion tipo coseno al cuadrado o coseno al cuadrado sobre pedestal
se deben combinar tres entradas de la red uniforme ideal (el nimero de haces se
reduce a N/3) y la separacién en el espacio u debe aumentar hasta 3\/(Nd,) para
mantener la ortogonalidad de los haces, disminuyendo también el nivel de cruce.

Distribucion de amplitud a la salida Si para una MBA de N elementos, se dispone
de una red conformadora sin pérdidas que genere las distribuciones uniformes de
fases, adecuadas para sintetizar los N haces ortogonales, la colocacion de una etapa
atenuadora (luego, con pérdidas) posterior a la red conformadora de haces es una
solucion 6ptima para conseguir la distribucién de amplitudes deseada, y con ella el
nivel de 16bulos secundarios y de ancho de haz correspondiente (Tabla 2.1) [DuF85].
Ademas se cumple que para cualquier distribucién de amplitudes, A,,, la eficiencia
mdxima de acuerdo con el limite de Stein se puede expresar como [DuF85|:

A2

NMMBA = 7~
(4n)7

max

(2.64)

es decir la relacion entre el valor medio y el valor de pico del cuadrado de la dis-
tribucién. La eficiencia de (2.64) se refiere a agrupaciones con elementos separados
media longitud de onda; si se reduce el espaciado, se acoplan los haces y las redes
conformadoras aumentan sus pérdidas, siendo posible desacoplar los haces mediante
la insercién de redes resistivas [Whi62].

2.3.3 Antenas multihaz en agrupaciones planas

Las agrupaciones planas rectangulares pueden ser alimentadas a través de una se-
paracién entre filas y columnas. A partir de esa division, es posible aplicar las redes
conformadoras sin pérdidas para MBA lineales vistas previamente, que generaban
N haces ortogonales. De esta forma, una agrupacion plana rectangular separable
de N x N obtendria los haces mostrados en la figura 2.11a que presentan un nivel
de cruce de -3.92 dB en las direcciones de las filas y las columnas, pero un nivel de
cruce de -7.8 dB en las diagonales.

El trabajar en dos dimensiones introduce un mayor grado de libertad a la hora de
escoger la posicién de los haces en el plano (u,v). La distribucién rectangular de los
haces de la figura 2.11 implica que los haces seran independientes si la iluminacién es
uniforme. Si en lugar de tomar una distribucién rectangular de los haces, se escoge
una red conformadora que genere los haces dentro de una rejilla hexagonal, pero
manteniendo la distribucion rectangular de los elementos, el nivel de cruce se reduce
hasta -5.4 dB, pero los haces dejan de ser ortogonales [Mai93a].

Tanto si se escoge una distribucién de los haces rectangular, como hexagonal, es
posible reducir el nivel de cruce mediante la aplicacién de un sobredimensionamiento
de la red conformadora, como se puede ver en la figura 2.10, donde el factor M/N
hace referencia al nimero total de elementos de la agrupacién.
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Figura 2.11: a) Distribucién rectangular de haces. b) Distribucién hexagonal de
haces.

En términos generales, comentar que para una MBA| la situacién ideal consiste
en obtener una mayor densidad de haces, y que éstos presenten unos lébulos secun-
darios de menor amplitud. Por desgracia, estos implica que al implementarlos con
un conformador pasivo se aumenten las pérdidas debidas a la no ortogonalidad de
los haces, incluso para el caso ideal.

2.4 Redes conformadoras de haces eléctricas

La red conformadora de haces es el dispositivo que se encarga de alimentar los
elementos de la agrupacién con la distribucién de amplitudes y retardos (o fases)
necesarios para sintetizar el haz especificado. En las antenas de imagen, parte de la
conformacion se realiza en el espacio libre, de acuerdo con la posicién de la agrupa-
cion alimentadora en el foco y la reflexion y combinacién en el reflector o reflectores.
Tanto este caso, como el de conformacién a través de lentes [Ruzb0, Jaz63], que-
dan fuera del campo de investigacién de este Tesis Doctoral, pudiendo encontrarse
excelentes recopilaciones de referencias en la literatura [Hal90]. El resto de redes
conformadoras eléctricas, corresponden a un conjunto de lineas de transmision, des-
fasadores, divisores de potencia y acopladores cuya arquitectura final dependera de
las especificaciones de la agrupacién a construir.

Es habitual distinguir entre los casos de, redes conformadoras para antenas des-
fasables o redes de distribucién, y redes conformadoras para antenas multihaz.

2.4.1 Redes de distribucion

Una red de distribucion estd formada por divisores, lineas de transmision y desfasa-
dores, y se encarga de distribuir la senal a cada elemento de la agrupacion mediante
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divisiones y desfases desde un punto comin; en recepcién, se encargara de concen-
tran la senal en un punto. Suelen trabajar con un unico haz desfasable a través de
desfasadores variables para cada elemento o subagrupacion de elementos.

Los desfasadores variables mas habituales son digitales en el sentido de que el
rango de desfases que pueden presentar corresponden a un conjunto de circuitos o
digitos, cada uno de los cuales es un desfasador fijo con dos estados. Generalmente
se suele trabajar con desfasadores digitales de rango completo, es decir que cubren
360° a partir de digitos de 180°, 90°, 45°, ... hasta el tamano de digito que sea
inferior a la resolucion deseada.

Las redes corporativas se pueden dividir entre pasivas y activas, de acuerdo con
la definicién realizada en 2.2.4. Ademas, otra clasificacién habitual se basa en el
tipo de distribucién de senal que se escoja y asi se habla de redes de distribucion en
serie, si la senal se va distribuyendo pasando de elemento en elemento, o en paralelo,
si la llega a cada elemento a través de sucesivas divisiones (por ejemplo, Fig. 2.5).
Las redes en serie suelen a su vez distinguirse segin el punto de alimentacion esté
en el centro o en algin extremo.

2.4.2 Redes conformadoras para antenas multihaz

El diseno de una antena multihaz con N elementos y M haces requiere de una red
conformadora con M + N accesos (Fig. 2.7). La eficiencia de esa red, tiene como
valor maximo el limite de Stein, de acuerdo con los M haces que se deseen conformar.

Dentro de las arquitecturas tipicas de conformadores para antenas multihaz se
pueden citar, la matriz de Butler y la matriz de Blass. Tanto la matriz de But-
ler como la matriz de Blass permiten disenar antenas con haces muiltiples, pero
no agrupaciones desfasables electrénicamente; de todas formas, pueden conseguirse
unas prestaciones bastante similares si se consigue aumentar el nivel de cruce, aun-
que eso implique que los haces dejen de ser ortogonales y que aumenten las pérdidas
de la red.

Matriz de Butler

La matriz de Butler consiste en una combinacion de acopladores y desfasadores fijos
interconectados entre si, que permite sintetizar los haces ortogonales definidos en
(2.57) para una agrupacién lineal [But61]. En la figura 2.12 se muestra un ejemplo
para N = 8. Existen diferentes versiones de la misma, en funcién si se desea que
el conjunto de los haces ortogonales incluya, o no incluya, un haz en la direccién
normal a la agrupacién. Fue inicialmente definida para un nimero de elementos
que fuera potencia de dos, N = 2P, pero, como se vera en el capitulo 4, se puede
generalizar su estructura para cualquier tamano, aun cuando serd mas eficiente para
determinados tamanos. Asimismo, se puede generalizar su diseno para agrupaciones
planas, tanto si la distribucién de los elementos es rectangular como hexagonal
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Yy Yy Yy Yy

HIB HIB HIB HIB
90° 90° 90° 90°
ol 11 1D 2D
31 3D
41 4D
HIB HIB HIB HIB
90° 90° 90° 90°
HIB HIB HIB HIB
90° 90° 90° 90°
1D 41 3D 21 2D 31 4D 11

Figura 2.12: Ejemplo de matriz de Butler para N = 8 (los desfasadores estén
indicados en multiplos de 22.5°).

[But61, She68, McF79]. En la literatura existen algoritmos practicos para escoger
la arquitectura de diferentes tamanos de matrices de Butler, generalmente limitadas
al caso de N = 2P [Mac87, Moo64].

Debido al gran nimero de componentes requeridos a medida que aumenta el
tamano de la agrupacion y a la complejidad en la interconexién de todos sus com-
ponentes, la utilizacién de la matiz de Butler esta actualmente limitada por la tec-
nologia a tamanos del orden de dieciseis a sesenta y cuatro elementos [Hal90, Lo88].

La matriz de Butler permite conseguir niveles de cruce reducidos mediante la
eleccion de un conformador de un tamano sobredimensionado, con el correspondiente
bajo nivel de solapamiento (Fig. 2.10), y terminando los accesos no utilizados. El
ancho de banda de la matriz de Butler estd limitado, pues, se trata de una red

basada en desfases y no en retardos, por lo que presenta el problema del estrabismo
del haz.

Recientemente se ha implementado una matriz de Butler de tamano 4 x 4 a
frecuencias 6pticas mediante diferentes longitudes de fibra éptica monomodo y aco-
pladores en fibra [Gal97].
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Figura 2.13: Ejemplo de matriz de Blass

Matriz de Blass

A diferencia de la matriz de Butler, la matriz de Blass (Fig. 2.13) se basa en
diferentes logitudes de linea de transmision més un conjunto de acopladores, de
forma que para cada haz el camino recorrido hasta cada elemento varia linealmente
y, por lo tanto, se trata de un conformador de banda ancha [Bla60]. A pesar de la
flexibilidad que introduce a priori a la hora de escoger la posicién de los haces, ésta
se encuentra limitada por el acoplo entre los accesos de los diferentes haces a medida
que la posicion angular de los haces se aleja de las posiciones ortogonales. Otro punto
clave en el diseno de una matriz de Blass es la directividad de los acopladores, pues
una directividad baja conllevara acoplos entre diferentes haces que se traduciran en
errores en la distribucién en los elementos de la agrupacion. Por consiguiente, la
matriz de Blass estd mas limitada que la matriz de Butler, y ha tenido mucho menos
éxito que ésta ultima.

2.4.3 Impacto de la tecnologia MMIC

A pesar de las conocidas propiedades de las agrupaciones de antenas desfasables o de
las antenas multihaz, el desarrollo de las mismas ha estado muy limitado a sistemas
militares en tierra, de forma que el principal fabricante mundial de agrupaciones
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desfasables era la conocida empresa Raytheon, con su no menos conocido sistema
PATRIOT del cual instalé hasta 173 sistemas, toda una marca de ventas.

Todos estos sistemas utilizan desfasadores de ferrita o de estado sélido den-
tro de médulos T/R. En la dltima década, ha comenzado a estudiarse la posibili-
dad de desarrollar agrupaciones desfasables o antenas multihaz basadas en circui-
tos integrados monoliticos de microondas (MMIC), aprovechando sus propiedades
de repetibilidad, peso y tamano reducido y bajo coste para grandes producciones
[Str97, Kom91, Her87, Gup91, Gup90, Bha86, Dev91]. La disponibilidad de médulos
T/R en tecnologia MMIC permite, por un lado, llevar las agrupaciones de antenas
desfasable a sistemas aerotransportados (aviones o satélites) gracias a su reduci-
do tamano, mientras que su capacidad de produccién en masa y bajo coste hacen
posible que las agrupaciones de antenas se implanten en sistemas comerciales de
comunicaciones. Dentro de estas aplicaciones comerciales, la que estd dando, y
puede dar un mayor impulso a la fabricacion de MMIC es las de los sistemas de
comunicaciones moviles via satélite, como pueden ser IRIDIUM, GLOBALSTAR
o el sistema de banda ancha TELEDESIC. Todos ellos requieren la fabricacion de
miles de médulos T /R, para las constelaciones respectivas de satélites, siendo el més
exigente, el sistema TELEDESIC que requeriria millones de MMIC a frecuencias de
ondas milimétricas.

Actualmente, los unicos sistemas activos que se basan en médulos T/R con
tecnologia MMIC son los sistemas militares en tierra THAAD y COBRA [Bro97a,
Bro97b]; el primero de los cuales ha llegado a fabricar mas de 60.000 unidades de
modulos T/R MMIC. Otros sistemas militares aerotransportados estdn a punto de
ver la luz (AMSAR en Francia, Alemania y el Reino Unido, AESA en Suecia), al
igual que los sistemas de comunicaciones moéviles por satélite.

2.5 Redes opticas conformadoras de haces

Inicialmente, la aplicacién de tecnologia 6ptica a agrupaciones de antenas estaba
enfocada a la utilizacién de fibra 6ptica para la distribucion de senales a los diferen-
tes elementos de agrupaciones desfasables aprovechando sus propiedades de bajas
pérdidas, ancho de banda inmenso y poco peso [See93]. El razonamiento era que
el desarrollo de MMICs haria posible disponer de elementos activos de bajo coste,
permitiendo trabajar con agrupaciones con un gran nimero de elementos, y que una
gran parte del coste de la agrupacién residiria entonces en la funcion de distribucién
de senales. Las reducciones de peso y en pérdidas predichas harian a las agrupaciones
desfasables de antenas significativamente més atractivas para un amplio rango de
aplicaciones. Hoy en dia, ya estdn disponibles médulos T /R, (Transmisor/Receptor)
de bajo coste. Aun mds, el uso de médulos T/R activos hace apropiado el uso de
técnicas oOpticas en la arquitectura del sistema, ya que implica la distribucién de
senales de baja potencia hacia el plano de la agrupacion.

Pero la introduccion de tecnologia foténica en agrupaciones no se ha limitado
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Figura 2.14: Diferentes posibilidades de aplicacion de tecnologia 6ptica a redes con-
formadoras de haces.

a las tareas de distribucién de senales [Lev78, Her87, Law88], sino que comienza a
introducirse en el campo de la conformacion de haces.

La aplicacién de componentes 6pticos (Fig. 2.14), tanto si se consideran fibras
opticas como medio de transmision, o componentes optoelectrénicos como elementos
de control, introducird nuevas caracteristicas y requerimientos a los sistemas de
distribucién actualmente conocidos.

En el caso de una agrupacion desfasable de antenas controlada épticamente’ las
funciones de conformado de haces puede realizarse en diferentes etapas de la red de
distribucién. Se pueden distinguir tres categorias [Her88a, Sae93|:

1. Procesado en el plano de la antena de agrupacién (Fig. 2.15) mediante el uso
de dispositivos monoliticos de microondas (MMIC) controlados épticamente
(desfasadores y atenuadores) [Pao88, Ros86, Jes87, Soa83].

2. Conformacién de los haces dentro de la propia red de distribucion de fibra
dptica a través del uso de elementos de retardo verdadero [Her87, Dar86, Her86,
Li97].

3. Conformacién en el plano de entrada de la red de distribucion de fibra 6ptica,
mediante esquemas de procesado 6ptico en espacio libre (procesadores de Fou-
rier (Fig. 2.16)) [Koe84, And88, Vos89, Riz97].

YOptically Controlled Phased Array (OCPA), en terminologia inglesa.
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Figura 2.16: Ejemplo de conformador de haces mediante procesado 6ptico de Fourier
en espacio libre.

La primera opcién se convierte en la mas conservadora y rapida en su implemen-
tacion al partir de unas estructuras tipicas de radiofrecuencia. De la misma forma
que se reduce el riesgo, la variaciéon en cuanto a prestaciones y caracteristicas res-
pecto a configuraciones tradicionales sera menor que una opcién como la tercera que
conlleva un cambio radical de supuestos y arquitectura. El objetivo planteado con la
primera opcion es generar Opticamente las funciones de control necesarias para go-
bernar la ganancia y el desfase en cada médulo T/R [Her88b]. Esta opcién permite
ademas un alto grado de integracion, un bajo coste, una alta fiabilidad y un cémodo
interfaz entre sistemas opticos y de microondas. La sincronizacién optica de oscila-
dores mediante técnicas de enganche por inyeccién' [Her86, Dar87b, Ber91, Dar87a]
es otra posibilidad considerada dentro de esta opcién.

La segunda opcién, se basa en arquitecturas que conforman el haz mediante
los retardos sufridos por la portadora, o portadoras opticas, hasta cada uno de los
elementos de la agrupacion. Para ello, se dispone de lineas de retardo programa-
bles como pueden ser las basadas en fibra optica altamente dispersiva que ofrecen
un retardo sintonizable en longitud de onda [Joh93, Fra95, Fra96, Mat97, Esm93,
Ton96a, Sor92]. Otro enfoque para las lineas de retardo con control éptico, ha sido
la utilizacion de redes de difraccién de banda estrecha y periodo constante, como
elementos reflectores seleccionables en longitud de onda [Bal94, Lem94, Ton96b,
Mol95, Zmu97, Sor96, Cha96]. Finalmente, otra posibilidad de implementar en el

'Injection locking, en su acepcion inglesa.
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dominio 6ptico lineas de retardo variables, consiste en la conmutacion de diferentes
longitudes de fibra éptica [Gou92].

2.6 Efecto sobre el diagrama de radiacién de los
errores en amplitud y fase en la alimentacién
de la agrupacién

Dentro de las causas que pueden deteriorar el comportamiento ideal de una agrupa-
cion de antenas se puede citar las debidas al acoplamiento de los elementos radiantes
que dan lugar a impedancias mutuas y desadaptaciones dependientes del angulo de
apuntamiento y a fenémenos de ceguera® debido a la aparicién de ondas de superficie
en la apertura [Mai82, Far66]. Esta fuente de errores estd mas relacionado con el
fenémeno de radiacion, que con la conformacién de los haces, por lo que no entra
dentro del campo de investigacién de esta Tesis.

Otro causa de error importante en las agrupaciones de antenas y, mas relacio-
nada con el proceso de conformacion, es la debida a los errores en la alimentacién
de los elementos de la agrupacion. Estos errores pueden tener una naturaleza alea-
toria debido a las tolerancias de fabricacién de los componentes utilizados en la red
conformadora, o bien, pueden aparecer de forma correlada como es el caso de los
errores de cuantificacion que aparecen en los desfasadores variables digitales.

En esta seccién se resumiran los resultados mas importantes relativos al efecto
de los errores de alimentacién de la agrupacion sobre parametros de radiacion, como
la ganancia, el nivel de los 16bulos secundarios o el dngulo de apuntamiento.

2.6.1 Errores Aleatorios

Partiendo de una agrupacién de antenas donde el elemento enésimo de la figura 2.1
tiene un error relativo en la amplitud de iluminacién de A,,, un error en la fase de 6,
y donde la probabilidad de que un elemento de la agrupacion funcione correctamente
es P, se puede obtener la siguiente expresién para el factor de la agrupacion:

N
F(0,6) =Y p(n)An(1+ A,)elone IHernelbimn (2.65)

n=1

donde p(n) es una funcién aleatoria que toma el valor 1 con una probabilidad P,y
0 con una probabilidad (1 — P).

A partir de la expresién (2.65) es posible obtener estimadores estadisticos para
el diagrama de radiacion, teniendo en cuenta que los resultados obtenidos hacen

Scan blindness o Array blindness, en terminologia inglesa.
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referencia a un conjunto de muestras de diagramas de radiacién de diferentes agru-
paciones con las mismas distribuciones estadisticas en amplitud y fase y no a un
conjunto de muestras de direcciones del espacio dentro de un unico diagrama de
radiacién’.

Partiendo de que los posibles errores correlados han sido eliminados', dejando
unicamente errores aleatorios y asumiendo que los errores en amplitud y en fase de
cada elemento, siguen una misma distribucién estadistica gaussiana de media nula
y de varianzas A2 y 62 respectivamente, y que los elementos fallidos se distribuyen
espacialmente de una forma aleatoria, se puede obtener la siguiente expresion para
el diagrama medio de radiacién de potencia:

N
[F(0,0)F = Pe T|F,(0,0)F + [P(1+27) — P2 7| 3 a2 (2.66)
n=1

donde |F,(0, ¢)|? es el diagrama de radiacién de potencia ideal a partir de (2.10). A
partir del resultado (2.66), se puede concluir que el diagrama de radiacién medio,
consiste en el diagrama de radiacion ideal reducido por un factor que tiene en cuenta
los elementos fallidos y la dispersién introducida por los errores aleatorios en la
fases, méas un término constante para cualquier direccion espacial y que depende de
todas las fuentes de error. El término constante corresponde a un nivel residual de
radiacién para cualquier direccién del espacio y permite obtener el nivel medio de
los 16bulos secundarios; para ello se normalizara (2.66) dividiendo por el maximo de
radiacién calculado a partir de (2.66) despreciando el segundo término:

N 2
[F (05, 00) 2 & P |Fy (0, 6,)” = PP (Z An> (2.67)
n=1

obteniéndose:

N
> A

[Fn (0,0 ~ |Fon (0,0) + [1 - P+ A2+ 52) —= (2.68)
(2)
n=1

por lo tanto el nivel medio de los l6bulos secundario normalizados respecto al 16bulo
principal es:

— 1-P+A2+§ &
PNn _PN77

(2.69)

donde 7 es la eficiencia de iluminacién de la agrupacién, definida en (2.27).

'Un andlisis més exhaustivo, puede encontrarse en el apéndice A
Se asume por tanto que los errores de cada elemento son estadisticamente independientes entre
si.
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Figura 2.17: Nivel residual normalizado de los l6bulos secundarios de fondo.

En la figura 2.17 se representa graficamente el nivel medio de los l6bulos secun-
darios de (2.69) normalizados para N = 1y n = 1, cuando los errores provienen
unicamente de los errores de fase, de amplitud o por elementos fallidos. Para una
agrupacion concreta habria que desnormalizar el nivel de 16bulo secundario obtenido
de la grafica, restdandole 10 - log(Nn).

La ecuacién (2.69) calcula el nivel relativo medio del suelo de 16bulos secundarios
presentes en un conjunto de diagramas de radiacién. Generalmente, es mas intere-
sante disponer de informacion del nivel de pico de los lébulos secundarios, para lo
cual es necesario obtener la distribucion estadistica que sigue el diagrama de radia-
cién. Se ha demostrado que para una direcciéon del espacio dada, el diagrama de
radiacién de campo de un conjunto de agrupaciones con las mismas estadisticas de

errores sigue una distribucién tipo Rice con una funcién densidad de probabilidad
[Hsi85, All63]:

2F [2FF,] |-
p(F):—Io|: }e{ )

o2

— (2.70)
2

expresiéon que permite calcular la probabilidad, p(F), de que el nivel del campo
radiado en una direccién determinada del espacio, para un conjunto de diagramas
de radiacion, esté entre F'y F'+dF, cuando F; es el nivel ideal del diagrama en esa

direccién del espacio y o2 es el nivel residual de fondo de los 16bulos secundarios a
partir de (2.69).

Para el caso en el que los errores son lo suficientemente grandes comparados con
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los 16bulos secundarios o con las profundidades de los nulos, es posible despreciar la
radiacién tedrica de los l6bulos menores y la estadistica del diagrama de intensidad
de campo seguira una distribuciéon Rayleigh, de forma que la probabilidad de que
en un punto determinado se exceda un nivel F, sera:

)
Prob(F > F;) =e \° (2.71)
con o2 obtenida de (2.69).

En un caso general, la ecuacién (2.70) permite estimar la probabilidad de que el
campo radiado en cierta direccién esté por debajo de un cierto valor deseado (Fy)
teniendo en cuenta el nivel en esa direccién del diagrama de radiacién sin errores:
Fogp [2FF,] |-42
Prob(F < Fy) :/ — [ O] e{ o2 }dF (2.72)

0o 0?2

o

Por lo tanto, es posible relacionar el nivel de 16bulos secundario disenado de
acuerdo a la iluminacién ideal escogida (F,), con el nivel finalmente obtenido (Fy)
con una cierta probabilidad P y el nivel residual del diagrama (o2) debido a los
errores en la iluminacién. En la grafica 2.18 se puede comprobar la relacion entre
estos cuatro parametros.

La figura 2.18, da el nivel residual de l6bulos secundarios en funcion del nivel de
l6bulo secundario ideal, donde ambos valores estan normalizados respecto al nivel
deseado. Como ejemplo de utilizacion de la citada figura, comentar que si se desea
tener un diagrama de radiacién real con lébulos secundarios que no superen por
ejemplo -25 dB respecto al 16bulo principal (F; = —25 dB) con una probabilidad
del 95%, se puede partir de una iluminacién que ofrezca un NLPS ideal de 28 dB
(F, = —28 dB, F,/F; = —3 dB) dejando un margen para la tolerancia de los
componentes de 02 = 0.057 * F? = 1.8-107%, lo que para una agrupacién con
100 elementos y una eficiencia de n = 0.9, equivaldria a un requerimiento para la
precisién en la amplitud de la iluminacién de 0.13 V/V (1 dB) o a una varianza
en la fase de 7.3° (aproximadamente la que ofrece un desfasador digital de cuatro
digitos) o a una probabilidad de supervivencia de los elementos de 98.4%. Otra
solucién, menos restrictiva en cuanto a la tolerancia de los componentes, seria partir
de una iluminacién que ofrezca un NLPS ideal de de 33 dB (F, = —33 dB, F,/F; =
—8 dB) aumentando el margen para errores de fabricacién en los componentes de
o2 =0.2- F? = 6.4-107* lo que para una agrupaciéon con 100 elementos y una
eficiencia de n = 0.8 equivaldria a una varianza en la amplitud de la iluminacion de
0.22 V/V (1.76 dB), o a una varianza en la fase de 12.9° (desfasador digital de tres
digitos), o a una probabilidad de supervivencia de los elementos del 95%.

De esta forma, la grafica 2.18, nos permite especificar la funcién de iluminacion
utilizada, teniendo en cuenta el nivel de l6bulos secundarios deseado y la tolerancia
de los componentes que forman la red conformadora de haces.

Las probabilidades calculadas hasta este momento, hacen referencia a la proba-
bilidad de que se supere un cierto nivel de campo en una direccion determinada del
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Figura 2.18: Nivel residual normalizado de l6bulos secundarios respecto a la relaciéon
entre nivel de pico de los l6bulos y nivel de diseno parametrizado respecto a la
probabilidad de quedar por debajo del nivel de pico.

diagrama de radiaciéon. Una vez conocido el nimero de l6bulos secundarios presentes
en el diagrama de radiacion es inmediato obtener una expresién para la probabilidad
acumulada de que en alguno de ellos se supere un cierto nivel, o incluso expresiones
para la probabilidad de que se supere en K de ellos [All63, Kap86].

Partiendo de la expresion del diagrama de radiacién de potencia medio expresado
en (2.66) se puede obtener ficilmente el siguiente resultado aproximado, para la
variacion de la ganancia de la agrupacion respecto a la de la agrupacién ideal:

G P P

Go  (1+A2)e?”  1+A7+62

(2.73)

como se puede comprobar la reduccién de la ganancia de la agrupacién por efecto
de los errores en la alimentacién es pequena, ya que, por ejemplo un error en la fase
de 62 = 20° implica una reduccion de sélo 0.5 dB.

Por otro lado, el error de apuntamiento para una agrupacién uniforme es [Car73]:

2 5 (2.74)
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2.6.2 Efecto de la cuantificacion de la alimentacion de la
agrupacion

Aparte de los errores aleatorios estudiados, existen unos errores deterministas debi-
dos a la utilizacién de desfasadores y atenuadores variables, que no permiten una
variacién continua de su desfase o atenuacion, sino que ofrecen una serie de valores
discretos; es decir, desfasadores y atenuadores digitales.

Un desfasador digital consiste en una serie de desfasadores fijos conmutables
(también llamados digitos) en cascada. Estos digitos conmutables tienen dos estados
posibles de desfase: el estado cero y el correspondiente al peso del digito. Los pesos
de los digitos suelen estar relacionadas en potencias de 2, de forma que un desfasador
digital con tres digitos y que pretenda cubrir el rango completo de 360° tendra tres
desfasadores con pesos 180°, 90° y 45°. Combinando estos tres desfasadores en sus
dos estados posibles se obtienen ocho estados de fase para el desfasador total, a
saber: 315°, 270°, 225°, 180°, 135°, 90°, 45° y (°.

Para el caso general de un desfasador digital con un rango de 360° y p digitos,
el nimero de estados posibles del mismo es de 2P; estados que para el caso de un
desfasador con pesos binarios, estaran separados 2 x /2P radianes. En ese caso y
asumiendo que el desfasador deberia proporcionar cualquier fase entre 0° y 360°
con igual probabilidad, es conocido que los errores de fase en cada elemento (d,)
presentan una distribucién uniforme con los siguientes parametros:

5. = 0 (2.75a)
02 = 3”% (2.75b)
Srms = 2;:/5 (2.75¢)
Sprco = i% (2.75d)

En el apéndice A se demuestra que la pérdida en la ganancia de la agrupacién
(medida en la direccién del maximo de la agrupacién sin errores), cuando los errores
de fase siguen una distribucion uniforme simétrica dependen del valor de pico segiin
la ecuacién (A.32), por lo tanto en el caso de un desfasador binario de p digitos:

GE = sinc? <%) + [1 — sinc? <%)] NLU ~ sinc? <%> (2.76)

donde G, es la ganancia de la agrupacién sin errores de cuantificaciéon, N es el
nimero de elementos y 7 la eficiencia de la iluminacién.

De acuerdo con los resultados del apéndice A, el nivel RMS de los l6bulos secun-
darios cuando la distribucion de errores es uniforme sera:

2

o° =

(2.77)

1 — sinc® (&) 1 72
) Nn = 3Nnp22»

: 2 (=
Sinc (2—p
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Mientras que, la desviacién del haz principal se puede expresar en funcion del
ancho de haz como:

™

AG = A0y (2.78)

4

El resultado (2.77) se basa en que el error de fase en cada elemento es una variable
aleatoria independiente; pero asumiendo que a cada desfasador le llega la senal con
la misma fase, no se puede afirmar en absoluto que los desfases introducidos en cada
elemento sean independientes, al contrario, estarian relacionados de acuerdo con
(2.7). Teniendo esto en cuenta se ha demostrado [Buc72, Mil64] que los errores en los
desfases correlados implican que el diagrama de radiacion total sea aproximadamente
la suma de:

e El diagrama de radiacién ideal con un méximo en (6,,®,) de acuerdo con la
iluminacién A,, - /%",

e Un numero infinito de diagramas de radiaciéon con maximos en las direcciones
(0;, ¢;) v amplitudes E; de acuerdo con:

- E; = ﬁ
— Tpfi = Tpfo(1 +12P) + s/\, con s € Z
= 41,42,43 ...

Por consiguiente, y como primera aproximacion, se puede afirmar que apareceran
l6bulos de cuantificacién de amplitud maxima aproximada:

1

como ejemplo, para un desfasador digital binario de cinco digitos el nivel de los
16bulos de cuantificacién podria llegar al entorno de los -30 dB.

En este andlisis, se desprecia la interaccion que pudiera existir entre esos infinitos
diagramas de radiacién y, en concreto, se ha obviado la posibilidad de que para
alguna combinacién de desfase «,, (es decir, para algin dngulo de apuntamiento,
0,), esos infinitos diagramas de radiacién sumen sus maximos de forma coherente,
caso, que para una agrupacion lineal, tiene lugar cuando los errores de fase aparecen
de forma periddica en la agrupacion y el salto de fase entre elementos contiguos es
Aa = 7/2P + k(21 /2P), con k € Z. En esos casos concretos el nivel de los 16bulos
de cuantificacién es de [Sko90b]:

™

OQmaz =

Con el fin de eliminar los l6bulos de cuantificacién es necesario decorrelar los
errores de fase de cada elemento. En los casos en los que la red de distribucién
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produce una distribucién de senales en fase a la entrada de cada elemento, la mejor
solucién es anadir una fase aleatoria, pero conocida, al camino recorrido por la senal
hasta cada desfasador, reduciendo el nivel de los l6bulos de cuantificacién hasta
aproximadamente el nivel de fondo de los 16bulos secundarios de (2.77). De esta
forma se elimina también el error medio de apuntamiento. Otra solucién utilizada
en sistemas RADAR que realicen promediado de diferentes pulsos, se denomina
temblor de fase o temblor de haz' y consiste en introducir en cada pulso un ruido
de fase aleatorio diferente suméandolo a la fase ideal a sintetizar en cada desfasador
variable; el promediado de los errores de fase de cada pulso cancelan los 16bulos de
cuantificacién [Bro91].

Como conclusién comentar que, claramente, el efecto més importante de los
errores en los coeficientes de iluminacion de una agrupacion es el aumento del nivel
de los l6bulos secundarios, lo que implicard la necesidad de sobredimensionarlos
teniendo en cuenta la tolerancia estimada de los componentes utilizados.

Por otro lado, es interesante constatar la flexibilidad que puede ofrecer una red
conformadora de haces digital en cuanto a temas como la compensacion en la alimen-
tacién de la agrupacién ante la existencia de elementos fallidos conocidos [Mai93b].

2.7 Resumen

En este capitulo introductorio a las redes conformadoras de haces, se han presentado
los conceptos bésicos relacionados con las agrupaciones de antenas y las redes con-
formadoras de haces haciendo especial hincapié en las principales limitaciones que
se presentan a la hora de trabajar con agrupaciones desfasables electréonicamente y
antenas multihaz.

En el caso de las agrupaciones desfasables electrénicamente, la aparicion de los
MMIC ha permitido la combinacién de varios integrados dentro de un médulo T/R
reduciendo el tamano y el peso. Los circuitos integrados tipicos a implementar,
para poder conformar el haz, seran atenuadores y desfasadores. Ademads, si se trata
de agrupaciones desfasable activas, estos modulos incluirdn elementos activos como
amplificadores de potencia o amplificadores de bajo ruido. En la mayoria de los
casos, el diseno de estos circuitos integrados son traslacién de las configuraciones
equivalentes en tecnologia hibrida. Una de las caracteristicas continuamente des-
tacada a la hora de defender la integracion de circuitos integrados monoliticos en
sistemas de comunicaciones es su alta repetibilidad, cualidad que debe ser tenida
muy en cuenta durante el diseno considerando las tolerancias propias del proceso
de fabricacién escogido. A medida que se aumenta en frecuencia, esta repetibilidad
de los circuitos comienza a ponerse en entredicho, pues pequena variaciones en las
dimensiones o propiedades de las diversas capas y deposiciones que forman el MMIC
afectan bastante al comportamiento de los elementos de dimensiones cada vez mas

iPhase o Beam dithering, en terminologia inglesa.



2.7. RESUMEN 49

reducidas. A la hora de escoger la topologia del circuito, seria conveniente tener en
cuenta esas variaciones del proceso, junto a los errores de cuantificacion o aleatorios
estudiados en este capitulo y analizados detalladamente en el apéndice A.

Las antenas multihaz presentan cualidades muy interesantes cuando se requiere
trabajar con numerosos haces; lo que, en el caso de agrupaciones desfasables requiere
la repeticién multiple de la red conformadora. Desgraciadamente, su utilizacién
estd limitada por la complejidad e imprecisién que conlleva la implementacion de
matrices de Butler o de Blass para antenas con un gran nimero de elementos. Seria
deseable una mayor aplicacion de tecnologia integradas que redujeran el tamano y
la complejidad de las redes conformadoras de haces para antenas multihaz.

Adn cuando se disponga de un gran nimero de elementos T /R disenados con
tecnologia MMIC, con el fin de construir una agrupacion de antenas de altas pres-
taciones, queda pendiente el problema de las distribucion a cada elemento, de la
senal de informacién (en frecuencia intermedia o directamente en radiofrecuencia)
y las multiples seniales de control para los T/R. La utilizacién de redes épticas con-
formadoras de haces, permite no sélo la distribucion de la senal de informacién a
cada maédulo, si no, reducir o eliminar la necesidad de transmitir senales de control
a los elementos de la antena, ya que la propia red se encarga de conformar el haz
mediante el control de dispositivos, generalmente colocados en el lugar de la fuente
de senal y no el lado de los elementos de la agrupacion.






Capitulo 3

Aplicacién de tecnologia
monolitica a agrupaciones
desfasables de antenas

3.1 Introduccion

La aplicacién de circuitos monoliticos (MMIC) a agrupaciones desfasables de antenas
se concentra en el diseno de dispositivos para el control de la amplitud (amplifica-
dores/atenuadores) y de la fase (desfasadores) de alimentacién de cada elemento.
La funcién de estos circuitos es la conformacion del haz deseado y, por su reducido
tamano, se pueden situar cerca del elemento radiante o subagrupacion correspon-
diente.

Ademas de la conformacién del haz, las agrupaciones desfasables activas in-
cluiran amplificadores de potencia en transmision y amplificadores de bajo ruido en
recepcidn; circuitos facilmente implementables en tecnologia monolitica. Es habitual
combinar los citados elementos dentro de un médulo T/R (Transmisor/Receptor).

A diferencia de otras aplicaciones, las agrupaciones de antenas requieren un
control muy preciso de la amplitud y la fase, por parte de las etapas amplificado-
ras/atenuadoras y desfasadoras; lo que suele implicar que cada etapa esté compuesta
de diferentes médulos o digitos conmutables habitualmente entre dos estados y ca-
paces de introducir diferentes valores de ganancia o desfase. Teniendo en cuenta
la relacién inversa que existe entre el rendimiento de fabricaciéon de un MMIC y
su tamano, y el gran numero de senales de control y monitorizacién necesarias pa-
ra seleccionar la amplitud y fase de cada elemento, es habitual combinar diferentes
MMICs dentro de un médulo hibrido, llegando incluso a dividir la etapa desfasadora
en diversos MMICs.

Para todos los casos considerados, el dispositivo comun a todos ellos es siempre
el elemento desfasador, pues consiste en el elemento basico para realizar el apunta-

ol
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miento del haz de la agrupacién.

A la hora de disenar la etapa desfasadora, un aspecto bdasico es encontrar la
topologia mas adecuada de los desfases de los diferentes digitos que la forman pa-
ra minimizar el efecto combinado de los errores de cuantificacién y de los errores
aleatorios debidos a variaciones del proceso de fabricacion MMIC. La fabricacion de
desfasadores variables' con tecnologia MMIC lleva implicita la presencia de impre-
cisiones en los desfases introducidos por cada digito (ambos estados conmutables).
Estos errores aleatorios en los pesos de cada digito se traducen en un error en el des-
fase total del desfasador, que se combina con el error de cuantificacién ya introducido
por un desfasador digital, y que ha sido estudiado en la seccién 2.6.2.

En la seccién 3.2 se presenta un modelado original del efecto combinado de ambos
errores teniendo en cuenta conceptos como los de calibracion de los desfasadores o
la introduccién de cierta redundancia en el desfasador variable total. Ademads, se
han llevado a la practica las consideraciones realizadas en la seccion 3.2, mediante
el diseno de un desfasador variable de seis digitos para una frecuencia de trabajo de
24 GHz, estableciéndose los siguientes objetivos para el diseno:

e Alta resolucién junto con bajas pérdidas de insercién.

e Diseno adecuado para su produccién en masa sin necesidad de caros ajustes
manuales posteriores.

e Prestaciones poco, o nada sensibles, a variaciones del proceso de fabricacion
MMIC.

e Encontrar tecnologias de desfasadores adecuadas para MMIC para ondas mi-
limétricas, identificando qué aspectos podrian mejorarse en el proceso de mo-
delado, diseno y fabricacion MMIC.

En la seccién 3.3 se presenta el diseno en tecnologia MMIC de un desfasador
digital con seis digitos ponderados de forma no binaria con una frecuencia de tra-
bajo de 24 GHz. A continuacién, todas las consideraciones sobre el diseno de los
digitos individuales aparecen en los apartados 3.3.3 a 3.3.5. En el apartado 3.3.6
se muestra el disefio final y su distribucidn espacial’. Finalmente, se establecen
algunas conclusiones.

3.2 Efecto combinado de los errores de fase alea-
torios y de cuantificacién. Calibracion

Asumiendo que los errores debidos a la correlacién de los errores de cuantificacién
han sido eliminados, mediante el método de la adicién de una fase cualquiera (fija

i Phase Shifter, en terminologia inglesa.
" Layout, en terminologia inglesa.
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y conocida) al camino hacia cada desfasador variable, los posibles errores en la
distribucién de fases de la agrupacién seran independientes para cada desfasador y
se deberan a los errores de cuantificacién y aleatorios en los desfasasadores variables.

El origen de los desfases aleatorios citados, corresponde a variaciones debidas
a las tolerancias de los procesos de fabricacion MMIC, que haran que los desfases
introducidos en los estados de cada desfasador variable fluctien alrededor de su valor
medio. Los errores de diseno implicarian un valor medio para la diferencia de fases
entre ambos estados de cada digito, distinto del disenado, y es de suponer que se
corregirian en sucesivas iteraciones del diseno.

El efecto de los errores en las fases introducidas por los desfasadores variables
puede corregirse mediante la introduccién de un proceso de calibracién. Esta ca-
libraciéon puede realizarse en diferentes grados, cubriendo un unico desfasador o la
totalidad de ellos, y para cada desfasador, considerando un estado, algunos o todos
los estados del desfasador.

Cabria distinguir cuatro casos:

e A) No hay calibracién. El estado de cada desfasador variable se escoge de
acuerdo con los desfases ideales disenados, de forma que se minimice la dis-
tancia entre el desfase deseado y el obtenido con el desfasador variable ideal.

e B) Se calibra el estado cero de cada desfasador para ajustar los retardos de
los diferentes caminos hasta los elementos radiantes.

e C) Se calibra en funcién de un desfasador variable estdndar/medio. Se corrigen
las desviaciones medias frente a los valores de diseno, pero las desviaciones del
proceso de un desfasador variable a otro se mantienen.

e D) Se calibra completamente cada desfasador variable por separado.

A continuacién se analizan por separado cada uno de los cuatro casos, buscando
caracterizar el error de un desfasador en funcién de los errores en los diferentes
digitos que lo componen.

3.2.1 Sin calibraciéon

En el caso A) los errores aleatorios en el peso de cada digito introducen un error
que es estadisticamente independiente del ruido de cuantificacion, de forma que el
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Drorar = Porar + e

¢1a ¢2a ¢pa
S S G * T — N
b1p b2p bpb
¢, = (bla - (blb ®, = ¢2a - ¢2b @p = ¢pa - ¢pb
Py =09 ®, =pr"1. 9

Figura 3.1: Esquema de un desfasador digital variable de p digitos y factor f3.

error total en el desfasador (9) cumplira:

0 = 0g+0e (3.1a)

d = dg+9d (3.1b)
Fe i (3.1¢)

o3 = O'(?Q + 0}, (3.1d)
tdpico = £[(00)preo + () preo) (3.1e)

donde d¢g es el error de cuantificacién, error que para el caso de un desfasador
digital de rango completo (27) y binario (pesos de los digitos relacionados por un
factor f = 2) presentard una estadistica uniforme con los estadisticos mostrados
en las ecuaciones (2.75). Por otro lado, el error J, modela el efecto conjunto de las
variaciones del desfase de todos los digitos (ambos estados) sobre el desfase esperado
total.

Se ha visto en la seccion 2.6 que el principal efecto de los errores de fase en la
iluminacién es el aumento del nivel de los l6bulos secundarios y, en menor medida,
la variacion de la ganancia de la agrupacién en la direccion del maximo de radiacién.
Como se demuestra en el apéndice A, un parametro directamente relacionado con el
nivel de los l6bulos secundarios y con la reduccion de la ganancia, cuando los errores
de cada elemento estdn incorrelados entre si, es el producto €9 - e=7%. Para el caso
de errores independientes se demuestra en el citado apéndice que:

id . =30 = (ej5Q -e‘j5Q> . (ej—56 . e*j‘%) (3.2)

El hecho de que los errores de cuantificacion y aleatorio sean independientes, per-
mite calcular por separado el efecto de ambos errores. El error de cuantificacion de
un desfasador digital binario de rango completo ya ha sido estudiado anteriormente,
por lo que se pasa a estudiar el efecto de los errores aleatorios.

En la figura 3.1 se muestra esqueméaticamente un desfasador digital variable de
p digitos; digitos ponderados con pesos que mantiene una razon geométrica [ entre
si. Cada uno de los p digitos tiene dos estados de desfases (@iq, ¢i) de forma que la
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diferencia entre ambos, es el peso del digito correspondiente ®; = ¢;, — ¢;, siendo
el desfase total':

Srorar = Ciéia + Crory + Cogoy + Cotpop + - -+ + Cpdpa + ép¢pb (3.3)

donde Cj es un coeficiente cuyo valor es 1 o 0 segtin si el estado del digito i-ésimo es

el a o el b, mientras que C; es el complementario’ de C; (C; = 1-C5). Normalizando
respecto al desfase introducido en el estado ®gg..o (C; = 0,¥i = 1---p), se obtiene
el desfase diferencial:

desfase diferencial que define al desfasador variable y que tiene 2P estados posibles
de acuerdo con los valores de C;.

Si debido a causas como las tolerancias de los procesos de fabricacion ambos
estados de desfase de cada digito (¢, ;) presenta una variacién aleatoria (d;q, dip)
sobre su valor medio, el nuevo peso del digito i-ésimo sera:

;i = gia — bi = (97, + dia) — (05 + dip) (3.5)

donde ¢f, — @9, = P¢ es el peso disenado para el digito i-ésimo.

Introduciendo (3.5) en (3.3) y separando los términos constantes de los aleatorios
se llega a:

Ororar = (01 0+ Ci9, + Cogs, + Cogy + - + Cpdpa + ép¢>2b)

+ (Cléla + C161p 4 Cobgq + Cobop + -+ 4 Cplpe + C‘pép,,)
= ®7opar + 0 (3.6)

donde &%, 4, es el desfase introducido por el desfasador variable de acuerdo al
diseno realizado mientras d, corresponde al error total introducido por las impreci-
siones de los desfases de los diferentes digitos.

Una vez se dispone de la expresién del error de fase total (d.) en funcién de los
errores de fase en cada estado de cada digito, es posible obtener estadisticos de J,.

'En este punto se asume que la interaccién entre los diferentes digitos del desfasador variable es
nula, de forma que el cambiar el estado de cualquiera de ellos no afecta a los desfases introducidos
por el resto. Como se verd posteriormente, este punto es muy importante a la hora de disefiar un
circuito real.

liSe ha introducido esta representacién para el complementario de una variable binaria en lugar
de la habitual C; para evitar confusiones con el estimador estadistico valor medio.



56 CAPITULO 3. AGRUPACION DESFASABLE DE ANTENAS

En concreto, el valor medio, é., la varianza, Uge, y el producto, eid - e—i%:

0 = C1014 + Ci61p + Cydzq + Cobop + - + Cpdpa + Cobpp
= O 6004+ CL -0+ +Cp -6+ C,-5p (3.7a)

i o0 — | eiCibia . iCid1y . giCa02a . piCabay . . . iCoopa .eépépb] .

¢—iC101a . —iC101 - g—iC20za . g—iC20m - . . g—iCpdpa - e—jépépb]

[ p P
= ngci5ia .ejciéib] . [H e—iCidia .e—jciéib] (3.7b)

Li=1 =1

N 2 = 2
i (01'51a+C1'51b> —01'5111+01'51b]“L

~ = 2
+ [(c 5,,a+cp-5,,,,) —cp-épﬁcp-apb}

= 2
- Z[ c Sia + Ci - 52,,) —ci-(sz-ﬁci-ai,,] (3.7¢)

=1

Asumiendo que todos los estados son equiprobables, la probabilidad de que cada
coeficiente C; y C; tome el valor 1, o el valor 0, es 1/2. Por consiguiente:

_ — 1
_ — 1
= 2 = 2 - 1 1— 1—
(Civdia+Civt) = Ci8ia+Ci-by = S04+ 50% — S0 — 50 (3:80)
2 2 2 2
etiCibia . p£jCidiy — %gijéia + %eijfsib (3.8d)

aplicando estos resultados a las ecuaciones (3.7):

de = Xp: {@] (3.9a)
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Errores en cada digito iguales

En el caso de que los errores en todos los digitos (ambos estados) tengan los mismos
estadisticos (0, 62, o2, e*19), los estadisticos del error de fase total son:

_ S4+0 _
de = P- % =p-0 (3.10a)
o (67 " (ﬁ)p _ (ﬁ : ﬁ)” (3.10D)
2, 2
O—ge = p05 _g 95 =p- o'g (3100)

Estadistica uniforme Para el caso de errores en cada digito con estadistica uniforme
en el margen [—F, E] y de acuerdo con los resultados del apéndice A se llega al
resultado':

de = p-6=0 (3.11a)

elbe . p—J0e — (SinCZ(E))p: sin(jQp(E) (3.11b)
E'2

U(?e _ p-? (3.11¢)

+()prco = * (- E) (3.11d)

Estadistica gausiana Para el caso de errores en cada digito con estadistica gausiana
con varianza o2 y media nula (§ = 0), teniendo en cuenta el resultado de la ecuacién
(A.21) se tiene:

5. = p-3=0 (3.12a)
e (e—aﬁ)p:e—fwﬁ (3.12b)
02 = p-o (3.12¢)
+(0e)prco = £(2p-0s) (3.12d)

donde los errores de pico se han calculado considerando que se cubre el 95.5% de los
posibles errores de cada digito.
Errores en cada digito proporcionales a su peso

Otro caso interesante para analizar, es cuando los errores en cada digito son un
porcentaje del peso ideal del mismo, manteniéndose la misma estadistica para todos

H . 7 . . = 2
'Se ha tenido en cuenta que para esa estadistica, es conocido que § =0y o} = %
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ellos. En ese caso:

dia = Op=10; = —0 =014 (3.13a)
1
do\ 2 .
05, = 05 =03 = <_> oy =647 05 (3.13b)
1
ej(sia — m = E (313C)
e~ J%ia = e—J0ib — —Jdi (3.13d)

Sustituyendo los resultados anteriores, en las ecuaciones (3.9) se obtienen los
estadisticos del error total cuando los errores son proporcionales y no hay calibracién:

_ Popo_ B 1
0y = 2_21:51(14_54_..._'_5171):51% 1 (3.14&)
i=1 1 B
p
e =[] [ejai .@fjéi] (3.14b)

2_p@?22_21 2 2p—2_252p—1 4
o5, = Z — 051—051( +06°+-+p )—051752_1(3.1 c)

Estadistica uniforme Para el caso de errores en cada digito con estadistica uniforme

en los margenes [—s®?, s®?] = [—s5;_1®¢, 557 ®¢] para el digito i-ésimo (§; = 0,
0\2 i—1Ho)2
agi = (sq;j) = (&f 3¢1) ), donde s es el porcentaje de variacién de cada digito sobre

su peso ideal. De acuerdo con los resultados del apéndice A se obtiene:

_ B —1
o = 05— =0 (3.15a)
- P P
efle - e=i% = H sinc? (s®?) = H sinc? (sf' ' ®7) (3.15Db)
i=1 i=1
2 (s®9)? p* -1
o2 R (3.15¢)
w1
+ () proo = =+ <s BT ) (3.15d)

FEstadistica gausiana Cuando los errores en el digito i-ésimo (ambos estados) siguen
distribuciones gausianas de media nula &, = 63 = 0 y varianza 0} = o} =
(5®2)2 = (sB1®9)?, donde s es el porcentaje que la desviacién estandar de cada
digito representa sobre su peso ideal, se obtienen los siguientes estadisticos para el
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error de fase total:

_ -1
b, = 0- =0 3.16
. 3.160)
o o = f[e (oo’ ~ T e (@92][3%2 = [e-097] T (3. 16b)
=1 =1
oo BP -1
% = () (3.16¢)
P 1
+0e)prco = + (2 - D7 - % 1 > (3.16d)

3.2.2 Calibraciéon simple

En una agrupacion de antenas desfasable electronicamente es habitual calibrar para
cada camino, al menos, el estado cero de cada desfasador variable. En ese caso y
sustituyendo (3.5) en (3.4) se obtiene:

(C1(e9, — 8%) + Ca(B9, — %) + -+ + Cp(¢0 — %))
+ (C1(014 — 01p) + Co(dog — 0gp) + - -+ + Cp(épa - 5pb))
= ADS L + b (3.17)

Aq)TOTAL

A partir del resultado anterior se llega a las siguientes expresiones para los es-
tadisticos del error de fase total del desfasador (d,):

66 = a(é_la_(s_lb) +@(E_5_2b) +"'+ﬁp(6pa_6pb)
p
= YT (- ) (3.18a)
=1
030 . o=3% — |giCiota . g=iC101 . giC202a . g—3Ca0mm .. .ejcpapaefjcpspb] .
[0=3C101a . @iC101 - g—iC202a - iC20m - .. o—iCroma .ejcpapb]
[ p P
- Hejciﬁm .ejcim-b] : [H ¢ iCibia .ejciﬁib] (3.18b)
Li=1 i=1
[ —_—2
0(?6 = | (Cy (610 — 511)))2 — C1 (814 — 01p) ] + e

4 [y o =30~ Cy o =3

= Z |:(C7, (050 — (5ib))2 — m2] (3.18c¢)

=1
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Teniendo en cuenta los resultados de las ecuaciones (3.8) se puede comprobar:

—_— - 1= 1— 1—
(Ci (65 — 5ib))2 = Ci (0ia — 5ib)2 = 05+ _5i2b N _5ia2 - _5ib2 (3.19)
2 2 2 2
+jdia . oFidi
etiCibia . eFiCidin — 1+e™ 5 eriy (320)

y por lo tanto las expresiones finales para los estadisticos de ¢, en el caso B serdn:

p

— bia — Oip
5= Y del (3.21a)
i=1
— L1+ el%a . e—d0 L1+ e3%ia - eidin 3911
J0e . p—J0e frd . .
(5-2 - 52'(1 5-2 - 5z‘ . 7
0_(?8 _ Z [ ia _2|_ ib b ] — Z [W] (321C)
=1 =1

Al igual que se realiz6 en el caso A, se pasa a particularizar las expresiones ante-
riores para los casos de errores uniforme y proporcionales, con estadisticas uniformes
y gausianas para cada caso.

Errores en cada digito iguales

En el caso de que los errores en todos los digitos (ambos estados) tengan los mismos
estadisticos (0, 62, o, e49), los estadisticos del error de fase total son:

— 0—06
5. = p—5—=0 (3.22a)
14 o8 . 057
P —+€2'€ ] (3.22b)
2 2
o5 = pa‘s;ra‘s =p-o; (3.22¢)

Estadistica uniforme Para el caso de errores en cada digito con estadistica uniforme
en el margen [—F, E], y de acuerdo con los resultados del apéndice A se obtiene:

be = 0 (3.23a)
.9 2p
o — |t sinc(B) (3.23b)
2
E'2
oy = P (3.23¢)

£ () proo = *(2p- ) (3.23d)
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Estadistica gausiana Para el caso de errores en cada digito con estadistica gausiana
con varianza o7 y media nula (§ = 0), teniendo en cuenta el resultado de la ecuacién
(A.21), se tendra:

0, =0 (3.24a)
14
T A ___75___ (3.24b)
O—ge =p- o'g (3240)
£ (0e) prco = £ (4p - 03) (3.24d)

Errores en cada digito proporcionales a su peso

Aplicando los resultados obtenidos en (3.13) a las ecuaciones (3.21) se llega a:

b, = Ep:‘s_l_‘s_l—o (3.25a)
e - 2 - .
i=1
p 1 + E . e*j(si 2
@]58 . e*]‘se = H f (325b)
i=1

o2 = zp: &7 202 =0} (1+52+-+ﬁ2p_2)—02ﬂQp_1(325c)
de (I)(IJ 01 — Vo1 U B2 —1 ’
i=1

Estadistica uniforme  Para el caso de errores en cada digito con estadistica uniforme
en los mérgenes [—s®?, s®Y] = [—sf; P9, s3 ' ®¢] para el digito i-ésimo (§; = 0,

02 i—1gHo)2
o3 = (Sq;i) = (8 3(1)1) ), donde s es el porcentaje de variacién de cada digito sobre

su peso ideal. De acuerdo con los resultados del apéndice A, se tendra:

. = 0 (3.26a)
P 2 a0 ]? p 2 pi1gey |’
— — 1 + sinc® (s®?) 1 + sinc® (s@' 1 ®9)
6]65 - € Jée = [Z:HI 2 ] = [Z:HI 2 (326b)
2 (s®9)* p* -1
% = S Eo (3.26¢)
0 ﬂp —1
£0)prco = + (250985 (3.26d)

FEstadistica gausiana Cuando los errores en el digito i-ésimo (ambos estados) siguen
distribuciones gausianas de media nula ¢, = 3 = 0 y varianza of = oj =
(s®2)? = (s 1®9)?%, donde s es el porcentaje que la desviacién estandar de cada

digito representa sobre su peso ideal, se obtienen los siguientes estadisticos para el
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error de fase total:

5, = 0 (3.27a)
— Py ()
Joe . e—d0e =
elde - e [g 5 ] (3.27h)
0 62])_1
oy = (sB7)*- P (3.27¢)
0 61)_1
+ (0e)preo = L (4s-07- 71 (3.27d)

3.2.3 Calibracion segin desfasador promedio

En un primer diseno de un desfasador variable, puede ocurrir que debido a errores
de diseno o modelado de componentes, los pesos medios de cada digito no se corres-
pondan con los esperados, por lo que, se deberia utilizar una calibraciéon completa
del desfasador variable y utilizar una tabla de traslacién para escoger el estado més
cercano al valor de desfase deseado. En siguientes iteraciones del diseno, es de es-
perar que se corrijan los errores de modelado o de disefio, obteniéndose un circuito
con pesos medios iguales a los deseados. Por lo tanto, para un sistema real, este
caso es equivalente al caso A.

3.2.4 Calibracién completa de cada desfasador

La caracterizacion completa de los 2P estados de cada desfasador digital de la agru-
pacion, permite reducir considerablemente el efecto de los errores aleatorios que
aparecen en los pesos de cada digito, de forma que los estadisticos del error de fase
total de cada desfasador son mucho menores que los calculados para el caso A. Co-
mo contrapartida, este caso requiere una calibracion completa de cada desfasador,
ademas, de disponer en la agrupacién de una tabla de traslaciéon para cada desfa-
sador (27 posiciones de memoria por desfasador). Un diseno del desfasador digital
que consiga minimizar la interaccién entre los desfases de todos los digitos cuando
se conmuta el estado de uno de ellos, es decir, que consiga independizar los desfases
de cada digito de los estados en los que estén el resto de digitos, sélo necesitaria
tablas con 2 - p posiciones para cada desfasador (dos posiciones por digito).

Para el andlisis de este caso se ha de resaltar, que ahora los procesos de cuantifi-
cacion y de errores aleatorios en los pesos de los digitos dejan de ser independientes y
serd necesario estudiarlos de forma conjunta, por lo que se ha recurrido a simulacio-
nes con un nimero significativo de muestras para obtener los resultados estadisticos
mostrados en el apartado siguiente'’.

De hecho, organismo como la Agencia Espacial Europea establecen como norma realizar dos
iteraciones para el diseno de cualquier MMIC con complejidad media o baja [Gat95].
"Los resultados para el caso D corresponden a varios meses de simulaciones, de forma que el
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3.2.5 Resultados combinados

En este apartado se estudia el efecto combinado de los errores de cuantificacién de un
desfasador digital y de los errores aleatorios introducidos por los diferentes digitos del
mismo. En todos los casos, se consideran desfasadores digitales de rango completo
(2m) y se analiza el efecto de la presencia o no de un proceso de calibraciéon. A la
hora de calcular los estadisticos del error total se ha tenido en cuenta las propiedades
presentadas en (3.1) a (3.2) para los casos A y B. Los errores de cuantificacién se
han modelado de acuerdo a los resultados de las ecuaciones (2.75).

Casos Ay B

En la tabla 3.1 se muestran los resultados del efecto combinado de los errores de
cuantificacion y aleatorios en los pesos de los digitos para los casos A y B presentados
previamente.

CASO A CASO B
Digitos Error | £dmas Oe NLSP, AG | £0maz Oe NLSP, AG
Digito | (grados) (grados) (dB) (dB) | (grados) (grados) (dB) (dB)
5 Ul 5 =420 | 15,63 4,15  -22,79 -0,02 | 25,63 4,15  -22,79 -0,02
6 UI § =450 | 32,81 7,26  -1791 -0,07 | 62,81 7,26  -17,92 -0,07
5 GI o5, =1° | 15,63 3,94  -23,23 -0,02 | 25,63 3,94  -23,23 -0,02
6 GI o5, =2° | 26,81 5,16  -20,89 -0,04 | 50,81 5,16  -20,89 -0,04

5UP & —+2%a? | 12,60 4,04 -2303 -0,02] 1958 4,04 -2303 -0,02
6 UP & —+5%%? | 2053 6,22 -1927 -0,05| 3825 622 -1927 -0,05
5GP o5, =1%4¢ | 12,60 3,86 -2343 -002] 1958 3386 -2343 -0,02
6 GP o5, =2%4? | 1699 446 2216 -003 | 31,16 446 -2216 -0,03

Tabla 3.1: Comparativa de los estadisticos del error total para desfasadores digita-
les de cinco y seis digitos para diferentes estadisticas de error en los digitos indi-
viduales (Ul=uniforme,iguales; GI=gausiana,iguales; UP=uniforme,proporcionales;
GP=gausiana,proporcionales) y para los casos A (sin calibracién) y B (calibracién
simple).

Se han escogido desfasadores digitales de cinco y seis digitos y se ha analizado su
comportamiento para diferentes estadisticas de errores de acuerdo con las ecuaciones
previas. Los resultados incluyen el error de pico total, el nivel de 16bulo principal a
secundario normalizado, NLSP,, calculado de acuerdo con (A.26) y la reduccién de
la ganancia de la agrupacion calculada segin (A.27). Para una agrupacién concreta
se puede desnormalizar el valor de NLSP, obtenido de la tabla, afiadiéndole —10 -
log(Nn), donde N es el nimero de elementos/desfasadores de la agrupacién y n es
la eficiencia de iluminacién de la agrupacién que se definié en (2.27).

muestreo estadistico se considera suficientemente bueno, aun cuando pudieran existir pequenas
imprecisiones en el ultimo digito de las estimaciones de los errores de pico, siendo préacticamente
despreciables en el resto de pardmetros.



64 CAPITULO 3. AGRUPACION DESFASABLE DE ANTENAS

CASO A CASO D
Digitos 0; | £0max Oe NLSP, AG | +émax Oe NLSP, AG
(grados)  (grados) (dB) (dB) (grados)  (grados) (dB) (dB)

+£2° [ 19,25 6,89  -1836 -0,06 | 1725 6,59  -18,75 -0,06
+£5° | 31,25 869  -16,33 -0,10 | 26,96 7,06  -18,13 -0,07
+£10° | 51,25 13,25  -12,60 -0,23 | 41,75 835  -16,59 -0,09
£2° [ 1563 4,15 22,79 -0,02 | 12,82 344  -2442 -0,02
+5° | 30,63 7,23  -17,95 -0,07 | 2389 420  -22,59 -0,02
£10° | 55,63 13,31  -12,56 023 | 40,51 554  -19.97 -0,04
+20 [ 1481 326 2489 0,01 | 10,18 1,96  -2925 -0,01
50 | 3281 7,26  -17,91 0,07 | 21,53 2,78 2596 -0,01
£10° | 62,81 1424  -11,96 -0,27 | 34,42 3,74 2305 -0,02
20 [ 1541 3,16  -2516 -0,01| 994 127 -32.83 0,00
+£5° | 3641 7,68  -1741 0,08 | 21,63 189 2808 -0,01
+£10° | 71,41 1530  -11,31 0,31 | 3544 243 26,32 -0,01

N~ o| ool o o ot || e | e e

Tabla 3.2: Efecto combinado de los errores de cuantificacion y errores aleatorios en
cada digito iguales y con estadistica uniforme.

De los resultados de las tablas se puede comprobar que los casos A y B son
practicamente iguales, excepto en los errores de pico, donde el caso B ofrece un
peor comportamiento, pues se ha considerado que los desfases de los dos estados
de un digito son independientes y, por lo tanto, sus desviaciones pueden dirigirse
en sentidos contrarios y al normalizar los pesos de los digitos respecto al error del
uno de los dos estados, se puede doblar el error del peso del digito; de forma que,
dependiendo del error de cuantificaciéon, el caso B puede llegar a doblar el valor
de pico del caso A, tanto més cuanto menor sea el error de cuantificacién (mayor
nimero de digitos). El resto de pardmetros analizados en la tabla 3.1 (varianza,
NLSP, y AG) son practicamente iguales para los casos A y B; siendo las variaciones
despreciables para los tamanos de desfasadores y tipos de errores més comunes.

Como conclusién, la calibracion sobre el estado cero debe hacerse sobre el des-
fasador promedio, si lo que se desea es calibrar el camino eléctrico recorrido, pero
nunca sobre un desfasador cualquiera pues se aumentaria considerablemente el error
de pico.

Casos Ay D

Resulta mucho més interesante comparar los casos A y D, que corresponden a sis-
temas sin calibracion o con calibracion completa.

En las tablas 3.2 a 3.5 se muestran los mismos parametros que se analizaron en
la tabla 3.1, pero separados para las cuatro distribuciones estadisticas consideradas
(errores en cada digito iguales o proporcionales, distribucién de los errores de los
digitos individuales uniforme o gausiana) y con un nimero mayor de tamanos de
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CASO A CASO D
Digitos 05, | £0maa Oe NLSP, AG | *émaz Oe NLSP, AG
(grados)  (grados) (dB) (dB) | (grados) (grados) (dB) (dB)

1°] 1925 680  -1848 -0,06 | 14,73 6,57  -18,78 -0,06
20 | 27,25 763  -1747 -0,08 | 1835 6,77  -1851 -0,06
50 | 51,25 11,92  -13,54 -0,19 | 2931 7,96  -17,02 -0,09
o] 1563 3,94  -2323 -002] 9,58 330 2454 -0,02
20| 2563 553  -20,29 -0,04 | 13,63 3,77  -2359 -0,02
50 | 55,63 11,64 -13,75 0,18 | 2501 513 20,67 -0,04
o] 1481 294 2579 -001] 7,23 1,88 2961 0,00
20 [ 2681 516 20,89 0,04 | 11,56 236 27,49 -0,01
50 | 62,81 12,35  -13,22 0,20 | 22,61 349 2371 -0,02
o] 1541 277 2632 -00l] 6,15 1,19 3348 0,00
20| 2041 535 20,57 -0,04] 1032 160  -30,63 0,00
50 | 71,41 1325  -12,60 023 | 20,26 232 2682 -0,01

N[N O || Ot O O = s~

Tabla 3.3: Efecto combinado de los errores de cuantificacion y errores aleatorios en
cada digito iguales y con estadistica gausiana (el error en cada digito corresponde a
la desviacién estandar del desfase de cada estado).

desfasadores (4, 5, 6 o 7 digitos) y de errores'.

Para el caso de errores en cada digito, iguales y con distribucién uniforme (Ta-
bla 3.2), se puede destacar cémo la introduccién de la calibracién comienza a ser
necesaria en cuanto la magnitud de los errores aleatorios introducidos (4;) pasa a
ser comparable a la resolucién del desfasador digital (Res = 27/2P); en concreto,
entre un medio y un tercio de la misma. Si los errores en cada digito son iguales
pero siguen una distribucién gausiana en lugar de uniforme (Tabla 3.3), se puede
establecer como umbral a partir del cual se deberia considerar la calibracion de los
desfasadores una varianza en cada digito (o5,) de entre la cuarta o la quinta parte
de la resolucion del desfasador.

Como comparacion de los resultados de las tablas 3.2 y 3.3 con los de las tablas
3.4y 3.5 se debe destacar que cuando los errores en cada digito son proporcionales
al peso de cada uno de ellos, se produce una mejora de los resultados al aumentar
el numero de digitos, mientras que en el caso de errores iguales, ésto sélo ocurre
cuando los errores aleatorios son de pequena magnitud.

Ademas de los resultados tabulados, en las figuras 3.2 a 3.5 se representan los
valores de pico y RMS del error total, asi como el nivel normalizado de los 16bulos
secundarios para los parametros estudiados de los casos A y D.

'En las simulaciones para el caso D y errores en cada digito con distribucién gausiana, se
considera como error de pico total aquel valor que no se supera en el 99% de los casos.
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CASO A CASO D
Digitos  6;/®? | +0max Oe NLSP, AG | *émax Oe NLSP, AG
(grados)  (grados) (dB) (dB) (grados)  (grados) (dB) (dB)

+2% | 18,00 6,92  -1832 -0,06| 1687 6,53  -1882 -0,06
+5% | 28,13 883  -16,18 -0,10 | 2541 6,73  -18,56 -0,06
+10% | 45,00 13,62 -12,34  -025 | 3846 7,35  -17,77  -0,07
+2% | 12,60 4,04 2303 0,02 1121 329 248 0,01
+5% | 23,06 6,82  -1845 -0,06 | 19,30 3,48  -24,32  -0,02
£10% | 40,50 12,43  -13,16 020 | 3587 4,08 2284 -0,02
+2% | 9,90 2,90  -2592 -0,01] 852 1,66  -30,74 0,00
5% | 2053 622  -1927 0,05 | 17,25 185  -2977 0,00
+10% | 38,25 12,11  -1339 -0,19 | 31,79 247  -26,93 -0,01
+2% | 8,55 2,53 27,08 -0,01 | 7,04 0,85  -36,56 0,00
5% | 1927 6,05  -1949 0,05 | 1500 1,06  -3446 0,00
+10% | 37,13 12,03 -1345 -0,19 | 2953 1,72  -29,64 0,00

S|~ N||olo|ol||o ool e e e

Tabla 3.4: Efecto combinado de los errores de cuantificacion y errores aleatorios en
cada digito proporcionales iguales y con estadistica uniforme.

CASO A CASO D
Digitos 04, /®¢ | £omaz Oe NLSP, AG | +émas Oe NLSP, AG
(grados)  (grados) (dB) (dB) | (grados) (grados) (dB) (dB)

1% | 18,00 6,82  -1845 -0,06 | 14,84 652  -1884 -0,06
2% | 24,75 771 1738 0,08 | 1869 6,61  -1872 -0,06
5% | 45,00 1224  -1331 -0,20 | 3026 7,15  -18,02 -0,07
1% | 12,60 3,86  -2343 -0,02 | 925 328 2484 -0,01
2% | 19,58 527 20,70 -0,04 | 13,14 3,36 2462 -0,01
5% | 40,50 10,88  -14,35 -0,16 | 23,87 3,88  -2320 -0,02
1% | 9,90 264 26,73 -0,01] 6,47 1,65  -30,79 0,00
2% | 16,99 446 22,16 -0,03 | 10,11 1,74  -30,35 0,00
5% | 3825 10,52  -14,65 -0,15 | 2141 228  -27.69 -0,01
1% | 855 2,23 28,19 0,01 | 4,96 084  -36,66 0,00
2% | 15,69 424 2261 -0,02 | 887 093  -35,72 0,00
5% | 3713 10,42  -1473 -0,14 | 20,70 1,52  -30,74 0,00

NN ||| ||| oot Ot s~

Tabla 3.5: Efecto combinado de los errores de cuantificacion y errores aleatorios
en cada digito proporcionales y con estadistica gausiana (el error en cada digito
corresponde a la desviacién estdndar del desfase de cada estado).
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Figura 3.2: Comparativa de los casos A y D en funcién del error de cada digito
cuando los errores son iguales y con distribucién uniforme. a) Error méximo y

RMS. b) NLSP,.
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Figura 3.3: Comparativa de los casos A y D en funcion del error de cada digito
cuando los errores son iguales y con distribuciéon gausiana. a) Error méaximo y

RMS. b) NLSP,.
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Figura 3.4: Comparativa de los casos A y D en funcién del error de cada digito
cuando los errores son proporcionales y con distribucién uniforme. a) Error maximo
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3.2.6 Redundancia. Desfasadores no binarios

Tras comprobar el efecto que provoca la incertidumbre en los pesos de los digitos y la
importancia de la calibracién, se hace evidente la necesidad de disponer de una tabla
de traslacién para escoger el estado del desfasador variable mas adecuado al desfase
requerido. La existencia de una tabla de traslacién completa, permite, asimismo,
tener en cuenta las posibles interacciones entre los desfases de los diferentes digitos
al conmutar el estado de alguno de ellos, ya que se calibran todos los estados del
desfasador.

Una vez se hace necesaria la utilizacién de una tabla de traslacion, desaparece una
de las ventajas de los desfasadores digitales binarios (pesos de los digitos ponderados
con un factor 3 = 2), como es que permiten obtener directamente el estado de cada
digito a partir de la cuantificacion del desfase deseado.

Con elementos ponderados de forma binaria, el error maximo o la resolucién
estan limitados por los errores en los pesos de cada digito individual, como se ha
visto anteriormente; este error maximo es igual a la suma de las incertidumbres
de los pesos de los digitos individuales més medio escalén de cuantificacién. Si los
errores son proporcionales al peso de los digitos, el error total vendra dominado por
el error en el peso del digito mds significativo (MSB'; ®, en la figura 3.1). Cuando
la calibracion completa de todos los desfasadores de la agrupacion no es condicion
suficiente para asegurar la precision especificada, se hace necesario introducir algin
tipo de redundancia en los digitos de cada desfasador; de forma que, incluso ante la
presencia de incertidumbre en los pesos de los digitos, se pueda cubrir el rango de
desfase y la resolucion especificados.

La duplicacién del digito menos significativo (LSB!; @, en la figura 3.1) suele
ser la solucion habitual para este problema; pero todavia sigue siendo necesaria una
precisién en el MSB menor que el peso del LSB. En lugar de concentrar la redun-
dancia anadida en un LSB repetido dejando el peso del resto de digitos inalterados,
parece mas conveniente partir de que se dispone de p+ 1 digitos y escoger los pesos
de los mismos de forma éptima, para conseguir la precision que se tendria con p
digitos cuando no existe incertidumbre en los pesos de los digitos. En este concepto
se basa una solucién alternativa, propuesta y patentada en los tltimos anos [Buc94]:
reducir la razén geométrica entre los pesos de digitos consecutivos (3) a menos de 2,
obteniéndose elementos ponderados de forma no binaria. Al hablar de desfasadores
con pesos no binarios, no se debe confundir con los desfasadores digitales terna-
rios, donde cada digito puede presentar tres estados de fase distintos, con lo que un
desfasador de p digitos ofrece 37 estados de fase totales [Mag94].

i Most Significant Bit, en terminologia inglesa.
" Least Significant Bit, en terminologia inglesa.
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El uso de pesos no binarios en desfasadores digitales con tolerancia a
fallos

Con elementos ponderados en forma binaria, el maximo error de operacién o la
resolucion estan limitados por los errores en los pesos de los digitos individuales. El
error, en el peor caso, puede darse al no alcanzar el rango requerido con todos los
digitos actuados si todos los pesos presentan un error tal que su valor es menor que
el nominal; o, si los errores presentaran signos diferentes, en la transicién de 0111
a 1000, es decir, cuando se complementan todos los digitos. En ambos casos, el
error maximo (sobre la supuesta precisiéon por cuantificacion de medio LSB) es igual
a la suma de las incertidumbres de los pesos de cada elemento, presumiblemente
dominado por el error en el peso del digito mas significativo.

La duplicacion del digito menos significativo ayudaria, pero todavia seria nece-
saria una precision de un LSB en el digito mas significativo. Una alternativa es
reducir la razén geométrica entre los pesos de digitos consecutivos a un valor menor
que dos. De esta forma, se asegura una cobertura total del rango requerido, sin
huecos entre estados contiguos, mayores que la resolucién especificada.

Una vez se han evaluado los pesos finalmente conseguidos, se puede construir una
tabla de traslacion para traducir el valor de desfase deseado a la posicién 6ptima de
los digitos, expresada como la palabra cédigo mas adecuada, que se traslada a las
senales de control de los diferentes digitos.

A continuacién se muestran las ecuaciones que define las prestaciones de un
desfasador con pesos no binarios y el criterio que se ha de seguir para escoger el
valor de esos pesos.

Se desea una resolucion equivalente a la que daria un desfasador digital ideal con
N digitos binarios que tuviera que cubrir desfases en un rango' R; entendiendo como
resolucién, la separaciéon maxima entre dos estados de desfase contiguos (ResSigea; =
R/(2Y —1)). Ante la imposibilidad de obtener la citada resolucién, debido a la
incertidumbre de los pesos de los N digitos, se pretende obtener una expresion
para el nimero de digitos p — N que se deben anadir, de forma que la resolucion
del desfasador no se vea afectada por una determinada incertidumbre en los pesos
de los digitos (0). Para resolver estas cuestiones se asumird que los errores son
proporcionales al peso de los digitos ((dia)preo = (0ib) preo = 0 - @7, Vi € [1,p]) v
que los p pesos se relacionan por un factor 3 < 2 (®¢ = g1 . ®9).

La eleccién de los pardmetros (p, 5) debe asegurar el cumplimiento de los si-
guientes tres criterios:

e Se debe cumplir la resolucién especificada incluso si el LSB fuera mayor que

iSe define el rango como la diferencia entre los desfases miximo y minimo que presenta el
desfasador, sin tener en cuenta la periodicidad de la fase.
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su valor nominal:

o _ Resigeal
Y7140

(3.28)

e Se debe cubrir todo el rango especificado incluso si los pesos de todos los
digitos fueran menores que sus valores nominales:

§ : = 2N_1 - Resigea
i:l]_—i_a ( ) e
P i P
Bog 1 1 Py B N
= = —— = (2" = 1) - ReSigeq (3.29
; 140 1+a;5 1+03—-1 ( ) - Reiear (3.29)

e La diferencia entre el digito r-ésimo con un peso mayor de su valor nominal y
la suma de los digitos precedentes con pesos inferiores a los valores nominales
debe ser igual a la resolucion:

r—1
04
®,.(1+0) — ‘— = ReSideq 3.30
1+9) ; T3 = fiesideat (3.30)
r—1 __ 1 ®°
o1+ 9) L = ReSigea 3.31
Combinando las ecuaciones (3.28) y (3.29):

R tdea P —1

¢Sideat " =1 _ 0N _ 1V, Resigen (3.32)

(1402 -1

Por otro lado, combinando las ecuaciones (3.28) y (3.31):

Resideal Br_l —1
(1+0)2 B—1

B ' ReSigear — = Resigeal (3.33)

o simplificando:
r—1 - 1 _
(B 1) (1 R 8)2> =0 (3.34)

para que se cumpla la ecuacién (3.34) para cualquier valor de r, es necesario que se
cumpla:

B-1D1+0)?*=1 (3.35)

Finalmente, combinando (3.32) y (3.35):

P =2N (3.36)
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Numero de digitos | Razén entre pesos | Error tolerable
p B 0(%)
5 2.00 0
6 1.78 13
7 1.64 25
8 1.54 36

Tabla 3.6: Porcentaje de error tolerable (9) en funcién del nimero de digitos reales
(p) para cinco digitos equivalentes (N = 5).

Incertidumbre | Razon entre pesos | Digitos equivalentes
2(%) g1 N
0 2.00 6
5 1.91 5.6
10 1.83 5.2
15 1.76 4.9
20 1.69 4.5

Tabla 3.7: Numero de digitos equivalentes (N) en funcién del porcentaje de error
tolerable (0) para seis digitos reales (p = 6).

Las ecuaciones (3.35) y (3.36) definen la relacién entre el nimero de digitos, p,
el error relativo tolerable, 0, la razén entre los pesos, 3 v el nimero equivalente de
digitos binarios para la misma resolucién, N; cifra que no tiene necesariamente que
ser un numero entero.

La tabla 3.6, muestra el impacto del nimero de digitos escogido para obtener
una resolucion de cinco digitos binarios equivalentes sobre el maximo error tolerable
para el peso de cada digito; mientras, que la tabla 3.7, presenta la relacién entre
el maximo error tolerable y la resolucién garantizada cuando se usan seis digitos
reales.

A la hora de trabajar con pesos no binarios, el método de diseno partiria de la
resolucién deseada (expresada como el niimero de digitos binarios (/V) con resolucién
equivalente) y de la incertidumbre que se tiene en el peso de los digitos reales (0).
Introduciendo la incertidumbre en la ecuacién (3.35), se puede obtener la razén
geométrica entre los pesos de los digitos reales (3), y a continuacién se calcula el
nimero de digitos reales (p) a partir de (3.36). Finalmente, la ecuacién (3.28) da el
peso del digito mas pequeno (®?).

El desarrollo anterior demuestra la utilidad de los desfasadores con pesos no
binarios desde el punto de vista de la resolucion, es decir de los errores de pico,
de un unico desfasador, sin tener en cuenta, la varianza de los errores o su efecto
sobre los parametros de radiacién de una agrupacion. En la figura 3.6 se compara el
efecto de una incertidumbre uniforme y proporcional en los digitos individuales en
cuanto a valores de pico y RMS del error de fase total, y del nivel normalizado de los
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Figura 3.6: Comparativa en funcién del error de cada digito cuando los errores son
proporcionales y con distribucién uniforme para desfasadores digitales: binario de
cinco digitos (5), binario de seis digitos (6), binario de cinco digitos con LSB repetido
(5+LSB), no binario de seis digitos con cinco equivalentes (5+1) y no binario de
siete digitos con cinco equivalentes (542). a) Error maximo y RMS. b) NLSP,.



76 CAPITULO 3. AGRUPACION DESFASABLE DE ANTENAS

l16bulos secundarios respecto al 16bulo principal (NLSP,) para cinco casos distintos
de desfasadores digitales. En concreto, se presentan datos sobre dos desfasadores
binarios sin redundancia (cinco y seis digitos), un desfasador binario con el LSB
repetido y dos desfasadores (seis y siete digitos) con pesos no binarios y resolucién
equivalente de un desfasador binario de cinco digitos.

En cuanto al error de pico, el comportamiento se adectia a lo esperado, pues el
desfasador no binario de seis digitos presenta una tolerancia mucho mayor que los
desfasadores binarios de cinco y seis digitos, y que el desfasador de cinco digitos
con el LSB repetido. Es interesante resaltar, que la tolerancia frente a los errores
mostrada es inferior a la indicada en la ecuacién (3.35), siendo del 8% en lugar del
13% reflejado en la tabla 3.6; debiéndose esta discordancia a que la ecuacién (3.35)
considera que el error maximo ocurre para el mismo caso que para los desfasadores
con pesos binarios, cuando la distribucién de los desfases deja de ser equiespaciada
y pasa a ser mucho menos uniforme, por lo que el peor caso puede ocurrir entre dos
desfases cualesquiera. Como se comprueba en la figura 3.6a, el comportamiento del
desfasador de siete digitos no binarios con cinco digitos equivalentes presenta una
tolerancia superior al 13%.

Resulta mas interesante comparar la varianza del error; en este caso, el desfa-
sador no binario de seis digitos presenta un comportamiento mejor que el de los
desfasadores de cinco digitos binarios y que el desfasador con el LSB repetido, e in-
cluso, a partir de un cierto valor de incertidumbre (alrededor de 8.5%) en los pesos,
su comportamiento es mejor que el de un desfasador digital binario de seis digitos.

Finalmente, en la figura 3.6b, se compara el comportamiento de los cinco mismos
tipos de desfasadores, en cuanto al nivel normalizado de 16bulos secundarios respecto
al 16bulo principal, NLSP,, de una agrupacion formada por cada tipo de desfasador.
Como era de esperar, las agrupaciones con desfasadores con pesos binarios empeo-
ran su comportamiento al aumentar el error de los desfasadores. Si la agrupacién
trabaja con desfasadores con el LSB repetido, el NLSP, se mantiene practicamente
constante en el rango de errores de la grafica, pero, en cualquier caso, sus prestacio-
nes frente a los errores son siempre peores que las correspondientes a una agrupacion
basada en desfasadores con seis digitos y pesos no binarios; siendo para ambos casos
el numero total de digitos de seis. Incluso a partir de un porcentaje de error del
8% se comporta mejor una agrupacién con desfasadores de seis digitos con pesos no
binarios, que si se utilizaran desfasadores de seis digitos binarios. Resulta muy inte-
resante la comparacion de los tres casos estudiados con un mismo nimero de digitos
en el desfasador, pues, es de suponer, que, presentaran las mismas caracteristicas en
cuanto a pérdidas de insercién y al tamano del circuito integrado; dos pardmetros
muy importantes a la hora de disenar un desfasador digital con tecnologia MMIC.
Seria posible obtener resultados similares para la reduccion en la ganancia del haz
principal, pero se omiten por su menor importancia frente al NLSP,.

En resumen, queda demostrado el mejor comportamiento de los desfasadores no
binarios frente a la presencia de errores en los pesos de los digitos. Esta técnica
también puede emplearse en el diseno de los circuitos de control de ganancia.
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3.3 Diseno de un desfasador variable a 24 GHz
con tecnologia MMIC

3.3.1 Introduccion

Esta seccion presenta el disefio de un desfasador variable a 24 GHz, cuyas especi-
ficaciones fueron elegidas de acuerdo con los requisitos de un radar de lluvia con
haz dual. Este radar de lluvia (RAIN RADAR) es un instrumento para la Observa-
cién de la Tierra que actualmente estd en estudio para el programa METOP de la
Agencia Espacial Europea.

3.3.2 Datos generales

Peso ligero, fiabilidad y bajas pérdidas son requisitos para desfasadores variables en
las muy exigentes aplicaciones espaciales, tanto en aplicaciones de observacion de la
Tierra como en aplicaciones en comunicaciones.

La introduccién de circuitos integrados monoliticos de microondas (MMIC), per-
mite el uso de agrupaciones desfasables de antenas altamente flexibles. Con este
concepto en mente, y con las especificaciones de la misién RAIN RADAR como
objetivo, se comenzo el disefio de un desfasador variable MMIC a 24.15 GHz.

Especificaciones del Desfasador Variable

A partir de conversaciones con los responsables del proyecto RAIN RADAR (F.
Coromina (XRM, ESTEC) y P.L. Mancini (XRI, ESTEC)) y de algunas publicacio-
nes internas de la Agencia Espacial Europea [Dub92], se han definido las siguientes
especificaciones:

e Frecuencia central: 24.15 GHz.

e Banda estrecha.

e Rango de desfase: 360°.

e Resolucion: 11.25° (equivalente a un desfasador digital de cinco digitos).

e Pérdidas de insercién < 12 dB.

e Diferencia entre las pérdidas de inserciéon de estados de desfase diferentes:
+1dB

e Pérdidas de Retorno > 15 dB.

e Impedancia nominal: 50 €.
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Caracteristicas del proceso D02AH

El proceso de fabricacién utilizado ha sido el proceso DO2AH de la fundicién Philips
Microwave Limeil, cuyas caracteristicas mas importantes pueden consultarse en el
apéndice B. Se trata de un proceso basado en transistores con alta movilidad de los
electrénes y heteroestructura pseudomoérfica (P-HEMT!).

Herramientas de diseno

La mayoria de las simulaciones llevadas a cabo durante este diseno fueron hechas
con el paquete LIBRA Serie IV de HP-EESOF. El entorno de simulacién LIBRA
no es adecuado para manejar circuitos con miiltiples estados, como es el caso de un
desfasador variable digital, Por esta razon, tareas como la seleccion del orden de los
digitos del desfasador variable digital, fueron realizadas con el entorno MATLAB de
The MathWorks Inc. en la forma indicada en el apartado 3.3.6.

3.3.3 Primeros enfoques
Analégico frente a digital

La primera decisién a tomar en el diseno de un desfasador variable debe ser la
eleccién entre un diseno analdgico (el desfase relativo de una red puede variarse de
una forma continua mediante la correspondiente variacion continua de una senal
de control) y uno digital (diferentes circuitos (digitos) pueden conmutarse entre,
generalmente, dos estados de desfase fijos, denominandose peso del digito a la di-
ferencia entre los desfases introducidos en ambos estados). La opcién digital fue la
elegida, debido a la mayor sensibilidad de los desfasadores variables analégicos a las
variaciones de temperatura y al envejecimiento. Ademads, los desfasadores digitales
permiten un control remoto mucho mas adecuado para agrupaciones de antenas, al
requerir senales digitales para su control.

Binario frente a no binario

La resolucién especificada (11.25°) requiere idealmente cinco digitos con ponderacién
binaria (180°, 90°, 45°, 22.5° y 11.25°). La precisién de estos cinco elementos viene
afectada por diversos factores, como pueden ser, las incertidumbres del diseno, las
variaciones del proceso debidas a la produccion, la dispersién en frecuencia o las
variaciones en el ensamblaje.

De acuerdo con los resultados de la secciéon 3.2.6 la principal ventaja de la pon-
deracién no binaria de los pesos del desfasador digital, es la posibilidad de que todos

i Pseudomorphic-High Electron Mobility Transistor.
" Bits, en terminologia inglesa.
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Binario Binario Binario | No binario

5 digitos | 5+LSB digitos | 6 digitos | 6 digitos
Omaz +5.6° +5.6° +2.8° +5°
Omaz (err=5%) +20.2° +14.4° +16.3° £5.5°
Smaz (err=10%) +32.1° +25.6° +32° +10.5°
o5 3.25° 3.25° 1.62° 2.11°
os (err=5%) 3.48° 2.88° 1.85° 2.22°
os (err=10%) 4.07° 2.9° 2.48° 2.29°
NLSP, -24.9 dB -24.9 dB -30.9 dB | -28.7 dB
NLSP, (err=5%) | -24.3 dB -25.9 dB -29.8 dB | -28.2 dB
NLSP, (err=10%) | -22.8 dB -25.8 dB -26.9 dB | -28.0 dB

Tabla 3.8: Comparacion de resultados estadisticos para diversas configuraciones de
desfasadores variables digitales.

y cada uno de los digitos tuvieran un porcentaje de error determinado, X%, respec-
to a su peso nominal, mientras el desfasador completo continua cubriendo el rango
especificado cumpliendo el requisito de una resolucion de cinco digitos.

Con el fin de comparar las diferentes opciones de desfasador variable (binario
de cinco digitos, binario de cinco digitos con LSB repetido, binario de seis digitos
y no binario de seis digitos), se calcul6 el error maximo, la varianza del error y
el pardmetro NLSP,, tanto para el caso nominal como cuando existe una incer-
tidumbre del 5% y del 10% en cada digito individual (Tabla 3.8). Es importante
resaltar que para la configuracién binaria, el peor caso tiene lugar cuando el digito
mas significativo aumenta respecto al nominal y el resto de los digitos disminuyen;
pero esta afirmacién deja de ser cierta para la configuraciéon no binaria, tal y como
se demostrd previamente.

Como se puede observar en la tabla 3.8, el enfoque no binario es el mejor en
los casos en los que se requiere algun tipo de redundancia. Teniendo en cuenta la
frecuencia de trabajo y el hecho de trabajar con un proceso de fabricacién MMIC
todavia en fase pre—comercial, se necesitaba una buena tolerancia frente a posibles
variaciones del proceso o errores de modelado. Los inconvenientes del enfoque no
binario, si se compara con el desfasador variable de cinco digitos, son, la necesidad
de una tabla de traslacién y el tiempo de calibracién y las pérdidas de insercion
anadidas, debido a la inclusion del sexto digito; inconvenientes que, por otra parte,
también estarian presentes si se optara por la solucién de duplicar el digito menos
significativo.

Aplicando la técnica descrita en la seccién 3.2.6 al diseno de un desfasador di-
gital variable con cinco digitos binarios equivalentes genera los pesos de los digitos
indicados en la tabla 3.9, donde se muestran ademas el rango minimo y la resolucién
maxima.
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Digito 6 5t 4 3 2 1 Rango | Resolucion
Minimo | Méxima
Desfase | 180° | 101° | 56.7° | 31.8° | 17.9° | 10.0° | 348.75° | £5.625°

Tabla 3.9: Pesos para un desfasador digital variable no binario de seis digitos con
una resolucién de cinco digitos binarios equivalentes.

Eleccién de la topologia del circuito

Una revision completa sobre diferentes topologias de desfasadores variables, esta
fuera del alcance de esta Tesis y puede encontrarse en diversas referencias ([Whi74,
Tem72, Sko90c]). En la figura 3.7 se muestra un diagrama con los casos més cono-
cidos.

Las técnicas mas prometedoras en tecnologia MMIC son la basada en lineas—con-
mutadas' (con las lineas situados dentro o fuera del circuito integrado dependiendo
de la frecuencia de trabajo) y la de filtros—conmutados o redes—conmutadas™. Los
disenos del tipo reflexién fueron descartados, debido a consideraciones de tamano
(requieren un hibrido de 90°) y a la falta de un buen modelo de acoplador tipo Lange.
Los disenos basados en amplificadores, han sido también descartados por su mayor
consumo de potencia y peor estabilidad térmica. Los desfasadores tipo linea cargada
son adecuados tinicamente para valores de desfase pequenos, y generalmente, ofrecen
un mayor tamano que los disenos del tipo conmutacién de filtros.

Teniendo en cuenta como primer criterio la sencillez y robustez del diseno, la
primera opcion, para todos los elementos de los desfasadores variables, fue la de la
tecnologia lineas—conmutadas. Debido a la alta frecuencia de trabajo, las longitudes
de linea de transmisién a conmutar pueden incluirse dentro del circuito integrado,
lo cual redundara en un menor tamano del mismo, a la vez, que se aumenta la
fiabilidad del desfasador y la repetibilidad del circuito monolitico. La impedancia,
el retardo y las pérdidas de inserciéon de estas lineas son muy insensibles a variaciones
del proceso y, por lo tanto, predecibles, a diferencia de los elementos activos o los
condesadores.

El principal inconveniente del desfasador variable tipo lineas—conmutadas es el
alto valor de las pérdidas de insercion, debido al hecho de que la senal debe pasar a
través de dos conmutadores y una cierta longitud de linea de transmision en cualquie-
ra de los caminos (Fig. 3.8). Después de las primeras simulaciones, era evidente que
la opcién de utilizar seis digitos tipo lineas—conmutadas introduciria unas pérdidas
de insercién totales excesivamente altas, alrededor de 16 dB, lo cual esta obviamente
fuera de consideracion. Se decidié implementar los tres digitos menos significativos,
LSBs, con una configuracién con menos pérdidas, como el tipo filtros—conmutados,
el cual es ademas de banda ancha y presenta un reducido tamano. En lugar de la
tipica estructura filtros—conmutados, se eligié un filtro reconfigurable. En este caso,

i Switched-line, en terminologfa inglesa.
" Switched-filter 6 switched-network, en terminologia inglesa.
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Figura 3.7: Diversos tipos de desfasadores variables de microondas.

los componentes parasitos de los conmutadores PHEMTSs se usardn, en conjuncion
con los elementos pasivos, para crear un filtro paso—alto o paso—bajo dependiendo
de las tensiones de control. De esta forma, la configuracion filtros—conmutados de
los tres digitos menos significativos, permite mantener dentro de las especificaciones
el valor medio de las pérdidas de insercion por cada digito.

El enfoque adoptado para el diseno del desfasador variable completo, fue el de
disenar primero, cada digito individual por separado, teniendo como objetivos:

e Una buena adaptacién de impedancias (Relacién de Onda Estacionaria (ROE)
baja).

e Minimizar la variacién de la ROE con el cambio de estado del digito.
e Exactitud aceptable del desfase.

e Pérdidas de insercién reducidas y lo mas parecidas posible para ambos estados
de cada digito.

La simulacién y optimizacion de cada uno de los digitos individuales, de acuerdo
con los objetivos previamente indicados, puede llevarse a cabo con los programas
comerciales de simulacion de circuitos de microondas, ya que, inicamente, se consi-
deran dos estados para cada digito.

Por otra parte, la interaccién de las diferentes adaptaciones (ROEs) de cada
digito, en sus dos estados, puede degradar seriamente la exactitud de los desfases
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Figura 3.8: Desfasador variable de un digito con configuracién lineas—conmutadas.

y de las pérdidas de insercién. Consecuentemente, el rendimiento del desfasador
variable de seis digitos completo, ha sido analizado en todos sus 64 estados, para
identificar tanto el posicionamiento 6ptimo de los seis digitos individuales dentro del
circuito completo, como una posible degradacion de las prestaciones del desfasador
variable al encadenar los diferentes digitos individuales.

3.3.4 Tres digitos mas significativos (180°, 101° y 57°)

La configuracion tipica de un desfasador variable tipo lineas—conmutadas de un
unico digito, se muestra en la figura 3.8. Se utilizan dos conmutadores de dos vias
(SPDT!) en ambos extremos del desfasador variable, con la funcién de enrutar la
senal a través de una de las dos longitudes de linea de transmisiéon alternativas, que
se denominaran, caminos LARGO y CORTO. Cuando la senal pasa a través del
camino LARGO, la misma sufre un desfase adicional proporcional a la diferencia de
longitudes de los caminos y también a la frecuencia.

Todos los desfasadores variables digitales requieren algin tipo de capacidad de
conmutacién. El dispositivo preferido de conmutacion dentro de la tecnologia MMIC
actual es el MESFET sobre GaAs, usado como un dispositivo pasivo de dos accesos

i Single-Pole Double-Throw.
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entre drenador y fuente, teniendo la puerta como acceso de control [Gas78, Aya82,
Gop85, Gar89]. Las principales ventajas de este elemento son su bajo consumo
de potencia, la alta velocidad de conmutacion y la facilidad con la que permite el
aislamiento entre radiofrecuencia (RF) y alimentacién (DC).

El procedimiento de diseno para los tres digitos més significativos fue el siguiente:

1. Definicién del modelo del conmutador.

2. Seleccién de la configuracién y las dimensiones del conmutador (serie, paralelo
o serie y paralelo).

3. Eleccidn de las longitudes de los caminos (para cada digito).

4. Adaptacién de la entrada y la salida (para cada digito).

Modelo del conmutador

Al principio, se utilizé un modelo PHEMT en frio' con Vs = 0 V y tensiones de
conmutacion de Vg, = 0 Ven el estado ON y Vj;, = —0.9 V en el estado OFF (aunque
—0.9 V es justamente la tension nominal de estrangulamiento®, era la tensién mas
baja disponible en el modelo de pequena senal del PHEMT; siendo deseable utilizar
una tensién de puerta muy por debajo de la tensién de estrangulamiento).

Después de diversas peticiones, PML suministré un modelo preliminar de con-
mutador que habia sido extraido a partir de medidas de un conmutador serie 6 x 15
(con una resistencia de 2k} en serie en la puerta). En este caso, los dos estados
correspondian a unas tensiones de drenador a fuente (Vys) de 0 V (ON) y —2 V
(OFF), de forma que se mejoraba el aislamiento del conmutador. Desgraciadamen-
te, las medidas difieren de las del PHEMT en frio para el estado ON (se encontré
una diferencia bastante importante en la resistencia de fuente a drenador, Rys). El
modelo del PHEMT en frio se extrajo de unas medidas realizadas en configuracion
fuente comin, mientras el conmutador medido era un dispositivo en configuracién
puerta comun, con lo cual se decidié utilizar el modelo del conmutador (Fig. 3.9).
Siguiendo las recomendaciones de PML, los parametros del modelo del conmutador
fueron escalados segin las reglas de escalado definidas para el modelo PHEMT de
pequena senal [PML94], incluso aunque el modelo del conmutador fue definido a
partir de medidas de un tnico conmutador 6 x 15.

Con el fin de utilizar correctamente el modelo, debera tenerse cuidado de corto-
circuitar en continua (DC) los accesos del drenador y la fuente.

1Cold PHEMT model, en terminologia inglesa.
" Pinch-off voltage, en terminologia inglesa.
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MODELO INTRINSECO DEL CONMUTADOR

=%
e

Figura 3.9: Modelo del conmutador P-HEMT del proceso DO2AH.

Configuracién del conmutador

Como se muestra en la figura 3.8, se necesita una estructura SPDT en ambos ex-
tremos del digito tipo lineas-conmutadas. Con el fin de seleccionar la configura-
cion correcta para el SPDT, fueron estudiadas tres posibilidades para el dispositivo
conmutador: serie, paralelo y serie/paralelo (Fig. 3.10). Para los tres casos, las
simulaciones se realizaron tanto con la puerta del PHEMT en circuito abierto, como
en cortocircuito. La solucién en circuito abierto (de hecho, una resistencia de alto
valor, alrededor de 3k()) fue elegida por sus mejores prestaciones (los elementos del
modelo situados entre drenador y puerta o entre fuente y puerta seran acabados
también por un circuito abierto) y el aislamiento DC-RF que ofrece. En el apéndice
C se han resumido los resultados comparativos de diversos SPDT con PHEMT de
diversos tamafos y las tres configuraciones consideradas.

El parametro més importante del dispositivo conmutador es la resistencia entre
drenador y fuente Ry, la cual es inversamente proporcional a la anchura de puerta;
de forma que, cuanto mas pequena sea la anchura de puerta, menores seran las
pérdidas de insercion, pero también menor es el aislamiento. Pero, cuando se tiene
en cuenta la presencia de los SPDTs, el efecto de ambos conmutadores (caminos
ON y OFF) se acumulan de forma que, cuando se aumenta la anchura de la puerta,
las pérdidas de insercién del camino ON se reducen, pero también se reduce el
aislamiento del camino no seleccionado. A medida que el aislamiento del camino no
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Figura 3.10: Diversas configuraciones SPDT a) Conmutadores en serie. b) Conmu-
tadores en paralelo. ¢) Conmutadores en serie y paralelo.
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seleccionado disminuye, més potencia se desviara a través de esta via, aumentandose,
por tanto, las pérdidas de insercion; por consiguiente, hay un tamano de PHEMT
optimo mas alla del cual no es posible reducir mas las pérdidas de insercién del
camino ON.

Se realizaron diversas simulaciones para diferentes valores de anchura de puerta
y la seleccién se hizo basiandose en la relacion (Pérdidas de insercion del camino
ON)/(Aislamiento del camino OFF). Después de unas primeras simulaciones, era
evidente que no era posible obtener unas buenas prestaciones, debido al bajo va-
lor de la reactancia en serie para el camino OFF (Cys a 24 GHz), la cual reduce
considerablemente la impedancia del camino OFF. La insercién de una inductancia
resonante en paralelo entre el drenador y la fuente [McL80, McL81], es el método
habitual para evitar o, al menos reducir, este efecto. La introduccién de una induc-
tancia compensatoria en circuitos de conmutacién basados en FETS, es mucho mas
facil que en los basados en diodos, ya que no hay diferencia de potencial en continua
entre los terminales de drenador y de fuente; los circuitos de conmutacién con dio-
dos requeririan un condensador de bloqueo de continua en serie con la inductancia
compensadora. Ademads, esta inductancia asegura el cortocircuito en continua en-
tre el drenador y la fuente. En tecnologia MMIC, esta inductancia se implementa
generalmente con una cierta longitud de linea de transmision de alta impedancia
o bien con una bobina impresa dependiendo basicamente del valor de inductancia
requerido.

Inicialmente, se estudié el SPDT con los conmutadores en serie (Fig. 3.10a). En
el modo serie, la insercién de la inductancia resonante implica algunos beneficios
en el camino OFF tales como un mejor aislamiento, lo cual también implica mejor
desadaptacion de este camino, segiin se ve desde la union en ‘T’ del SPDT, asi que
las pérdidas de insercién del camino ON también mejoran. La seleccién del tamafio
adecuado de conmutador, depende de un compromiso entre las bajas pérdidas de
insercién de los PHEMTSs con gran anchura de puerta y el alto aislamiento de los
PHEMTSs con valores pequenos de anchura de puerta.

Debido al alto valor de la inductancia resonante (mayor que 0.5 nH para el
tamano de los conmutadores de interés), no puede utilizarse una linea de transmisién
de alta impedancia ya que implicaria un gran tamano y unas pérdidas altas. En su
lugar se utiliz6 un inductor en espiral [PML94].

Después de diversas iteraciones, los SPDTs con conmutador en serie de tamatos
4 x 50,4 x 60 o 4 x 70 mostraron las mejores prestaciones; en resumen, pérdidas
de insercion de 1.4 dB, aislamiento de 30 dB y adaptacién a la entrada de 15 dB. Se
prefiri6 el conmutador de menor tamano (4 x 50) ya que el modelo es méas exacto (fue
extraido de medidas de un conmutador serie 6 X 15y se recomienda que la anchura de
puerta unitaria esté por debajo de 50pm), hay menos efectos distribuidos y, ademés,
el SPDT 4 x 50 era mas facil de adaptar en el acceso de entrada, simplemente
con una inductancia de pequeno valor que puede implementarse con una pequena
longitud de linea de alta impedancia.
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Figura 3.11: Configuracién final del SPDT.

Aunque es posible conseguir prestaciones similares con el conmutador paralelo
(Fig. 3.10b) que con el serie, el primero tiene un inconveniente bastante importante:
se necesita una linea de transmisién de cuarto de longitud de onda desde la union
en ‘T" hasta cada conmutador, con lo cual se anaden més pérdidas y, lo que es méas
importante, se necesita un tamano mayor de circuito.

La opcién serie/paralelo (Fig. 3.10c) no necesita esta linea de cuarto de onda,
pero ninguna de las configuraciones estudiadas (siempre con el PHEMT serie més
ancho que el PHEMT paralelo) pudo mejorar las prestaciones del SPDT 4 x 50 serie
como se puede consultar en el apéndice C.

La configuracién final para el SPDT (Fig. 3.11) incluye dos PHEMTs 4 x 50
en configuraciéon de conmutador serie con una inductancia espiral resonante entre
drenador y fuente, y una resistencia de 3k{2 en la puerta.

Digitos completos

Con la topologia del SPDT ya elegida, el siguiente paso fue, para cada digito, coger
dos SPDTs con las lineas de transmision adecuadas para la adaptacién a la entrada
incluidas y dos lineas de transmisién, con la diferencia de longitudes correcta para
conseguir el desfase requerido, intentando mantener las pérdidas de insercién y las
pérdidas de retorno, en ambos estados, tan constantes como sean posible.

Como primera intencién, se mantienen pérdidas de insercion iguales entre los dos
estados de fase mediante el disefio de los caminos LARGO y CORTO del desfasador
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con diferentes valores de impedancia. Finalmente, existen otros efectos a tener en
cuenta como las longitudes de ambos caminos, el valor de las inductancias resonantes,
los elementos parasitos de los PHEMT's y posibles resonancias, con lo cual este efecto
no es tan importante y es sobrepasado por el resto. Ademads, era deseable que ambos
caminos presentaran la misma anchura y la misma forma, con el fin de minimizar el
efecto de posibles errores de modelado en las curvas de las lineas microtira.

Uno de los problemas comunes de los desfasadores tipo lineas—conmutadas son
las resonancias del camino no seleccionado (camino OFF) [Bah88]. La linea de
transmision del camino OFF en conjuncién con la reactancia de los conmutadores
en el estado OFF, muestra una resonancia para una frecuencia dada. Esta resonancia
se traduce en un pico en la curva de pérdidas de insercion, asi como por una variacion
rapida del desfase con la frecuencia alrededor de la frecuencia de resonancia. Con el
fin de evitar este problema, se requiere una adecuada elecciéon de las longitudes de
ambos caminos, manteniendo fija la diferencia de longitudes.

Una vez se ha definido la topologia, se optimizaron los paramétros de los ele-
mentos. Tanto la anchura como la longitud de ambos caminos eran paramétros
optimizables, pero limitados para mantener una diferencia entre las anchuras no
muy grande, con el fin de minimizar posibles efectos no modelados correctamente
en las curvas o en los accesos a los PHEMTs. La minima separacién entre lineas
paralelas (tres veces mayor que el grosor de la oblea, lo cual significa 300pum) y la
orientacién de los PHEMTs (el ancho de la puerta siempre orientada segiin el eje
X) limitan la longitud minima de cada camino.

Los parametros de las bobinas en espiral (anchura, separacién entre lineas y
perimetro total) y las lineas de adaptacién se optimizaron también.

Los objetivos de optimizacion para cada uno de los tres digitos fueron:

e Pérdidas de insercion tan bajas como sea posible.
e Pérdidas de insercion iguales para ambos estados.

e Respuesta de fase en funcién de la frecuencia tan plana como sea posible y con
el valor correcto a la frecuencia central.

e Pérdidas de retorno por encima de 20 dB para ambos estados, de forma que no
hubiera interaccién entre los diferentes digitos cuando estos fueran colocados en
cascada en el desfasador variable completo; pues la interaccion de las pérdidas
de retorno de los digitos cambiantes, puede degradar seriamente la exactitud
del desfase y las pérdidas de insercion del desfasador variable completo.

Las restriciones por la distribucién espacial no afectaron seriamente a los disenos,
excepto en el digito de 101°, el cual requiere un camino CORTO de longitud bastante
pequena, lo que hubiera implicado en el camino LARGO el incumplimiento de la
regla de separacion entre lineas.
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Figura 3.12: Distribucion espacial del digito de 180° con configuracién lineas—con-
mutadas.
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Camino LARGO Camino CORTO
Frecuencia | Pérdidas de | Pérdidas de | Pérdidas de | Pérdidas de | Desfase
(GHz) retorno insercién retorno insercién
23.15 18.5 dB 2.9 dB 21.5 dB 2.8 dB 171.5°
24.15 26 dB 2.9 dB 22.5 dB 2.8 dB 180°
25.15 22 dB 3.0 dB 21.5 dB 2.85 dB 190.5°

Tabla 3.10: Resultados de simulacién del digito de 180° tipo lineas—conmutadas.

Camino LARGO Camino CORTO
Frecuencia | Pérdidas de | Pérdidas de | Pérdidas de | Pérdidas de | Desfase
(GHz) retorno insercion retorno insercion
23.15 21.5 dB 2.9 dB 26 dB 3 dB 96°
24.15 18.5 dB 2.9 dB 22 dB 3.05 dB 101°
25.15 14 dB 3.1 dB 19.5 dB 3.1 dB 106°

Tabla 3.11: Resultados de simulacién del digito de 101° tipo lineas—conmutadas

El digito de 180° (Fig. 3.12) fue el de mas dificil optimizacién y requirié la
eleccién de un tamano diferente (4 x 60) para los conmutadores PHEMT con el fin
de mejorar las prestaciones del digito completo. Por otro lado, este digito fue el
tnico donde fue posible mantener ambos caminos con la misma anchura de pista.

Ambos digitos de 101° (Fig. 3.13) y de 57° (Fig. 3.14) usan el SPDT 4 x 50.
Las anchuras de ambos caminos se mantuvieron tan iguales como fue posible sin que
se degradase el comportamiento de los circuitos. El digito de 57° muestra mejores
prestaciones con unas pérdidas de retorno de 20 dB, una respuesta de desfase relativo
bastante plana con la frecuencia y las resonancias bastante separadas de la frecuencia

central.
Por todas estas razones, fue el digito de 57° el elegido para ser medido y anali-

zado separadamente en un circuito de prueba independiente, cuyos datos se pueden
consultar en [CG95a, CGI5Db).

Se muestra en las tablas 3.10, 3.11 y 3.12 un breve resumen de los resultados de
los tres digitos individuales de mayor peso [CG95a].

Camino LARGO Camino CORTO
Frecuencia | Pérdidas de | Pérdidas de | Pérdidas de | Pérdidas de | Desfase
(GHz) retorno insercién retorno insercién
23.15 23 dB 3.05 dB 28 dB 3.0 dB 54°
24.15 24.5 dB 2.9 dB 28 dB 3.0 dB 56.7°
25.15 18.5 dB 2.95 dB 26 dB 3.0 dB 59.5°

Tabla 3.12: Resultados de simulacién del digito de 57° tipo lineas—conmutadas.
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Figura 3.13: Distribucion espacial del digito de 101° con configuracién lineas—con-
mutadas.
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Figura 3.14: Distribucién espacial del digito de 57° con configuracion lineas—conmu-
tadas.
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Los tres digitos lineas—conmutadas muestran unas buenas prestaciones. En re-
sumen:

e Pérdidas de insercion de alrededor de 3 dB.
e Pérdidas de insercion diferenciales tan bajas como +0.1 dB.
e Muy buena adaptacién (18.5 dB de pérdidas de retorno para el peor caso).

e Respuesta de fase con la frecuencia tipica para un desfasador tipo lineas—con-
mutadas.

3.3.5 Tres digitos menos significativos (32°, 18° y 10°)

Configuracion filtros—conmutados

La configuracion tipica filtros—conmutados se parece bastante a la configuracion
lineas—conmutadas, pero en el primer caso, el desfase entre los dos estados se consigue
mediante la conmutacién entre una red paso-bajo (comportamiento de retardo de
fase) y una red paso-alto (comportamiento de adelanto de fase), en lugar de lineas
de transmision con longitudes diferentes. La principal ventaja de este enfoque es el
tamano reducido, gracias a la implementacion de las redes de los filtros con elementos
concentrados.

Para el diseno aqui considerado, esta configuracion no implicaria mejoras en
cuanto a las pérdidas de insercion, ya que la principal contribucién a las mismas
viene de los SPDTs y con la configuracién normal filtros—conmutados se necesitan
el mismo numero de SPDTs.

Por esta razén, se buscé una variante de la configuracién filtros—conmutados
[Dev93, Kom91]; se trata de una configuracién tipo filtros—conmutados reconfigura-
ble, donde se utilizan conmutadores PHEMTs para reconfigurar la red de un tinico
filtro entre un estado paso—alto y un estado paso-bajo (Fig. 3.15). En lugar de
conmutar la senal entre dos redes diferentes (paso—bajo/paso—alto), se dispone de
una unica red, en la cual, mediante una conmutacién adecuada, se consigue una
estructura paso—bajo o paso—alto.

Como se muestra en la figura 3.15a el circuito se compone de tres PHEMTSs, dos
inductancias de pequeno valor (Ly y Lo, implementadas como lineas de transmisién
de alta impedancia, LT} y LT,) més un inductor en espiral (L3). A continuacién se
explica el modo de funcionamiento:

Estado paso—alto Los conmutadores PHEMT; y PHEMT, estan en estado ON,
mientras el conmutador PHEMT; esta en estado OFF. La senal se enru-
ta através de PHEMT, y de LT,+L7T5. El camino paralelo con PHEMT,,
PHEMTj3 y L3 ofreceria un circuito abierto ya que el valor de Lj se elige para
que resuene en paralelo con la capacidad drenador-fuente (Cys) de PHEMTs;.
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Figura 3.15: Desfasador variable con configuracién filtros—-conmutados reconfigura-
ble. a) Circuito. b) Red equivalente en estado paso—alto. c¢) Red equivalente en
estado paso—bajo.

Estado paso—bajo Los conmutadores PHEMT; y PHEMT, estdn en estado OFF,
mientras el conmutador PHEMT; esta en estado ON. La senal se dirige a través
del filtro paso-bajo formado por L; + Ly + Cys(PHEMTj;). El conmutador
PHEMT; suministra la conexién a tierra de esta red.

Se obtienen unas prestaciones peores que un desfasador filtros—conmutados tipico
y el diseno es bastante arriesgado debido a que los PHEMTSs se usan como parte de
los filtros, de forma que, los elementos parésitos, deben estar muy bien modelados.
Ademas, como todos los elementos influyen en ambos estados, se dispone de menos
parametros libres para optimizar por separado ambos estados. Por otro lado, el
diseno presenta un menor tamano y las pérdidas de insercién son bastante mas
pequenas.

Diseno de cada digito

Todos los temas relacionados con el modelo del conmutador ya se han tratado en la
seccién 3.3.4. Con el fin de elegir el tamano de los tres PHEMTSs se deben tener en
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cuenta diversas consideraciones:

PHEMT1 En el estado paso—alto, este elemento permite el paso a través de toda
la senal, mientras que en el estado paso—bajo debe mostrar un circuito abierto.
Criterio de disefio: compromiso entre las bajas pérdidas para el estado paso—
alto (dispositivo con anchura de puerta grande) y el alto aislamiento para el
estado paso—bajo (dispositivo con anchura de puerta pequena).

PHEMT?2 En el estado paso-alto, el comportamiento de este elemento debe ser
el de un resistor de pequeno valor, ain cuando no es importante si este valor
no es excesivamente pequeno, ya que se encuentra en serie con una red LC
paralela resonante, la cual debera ofrecer un circuito abierto. Por otro lado,
en el estado paso—bajo, la anchura de puerta es bastante critica, ya que en
este elemento en conjuncién con las dos lineas inductivas (LT} y LT5), es
responsable de crear la red filtrante paso—bajo. Criterio de diseno: seleccién
del tamano de acuerdo con los requisitos de la estructura paso—bajo.

PHEMT3 En el estado paso—alto, este PHEMT se encuentra en estado OFF y su
capacidad Cys; deberd resonar con el inductor en espiral Ls. Por otro lado,
en el estado paso—bajo, el estado de este PHEMT sera ON y su funcién sera
la de suministrar la conexion a masa de la red filtrante paso—bajo, siendo
por tanto preferible un dispositivo ancho en términos de tamano de puerta.
Criterio de diseno: su tamano estd bastante relacionado con la formacién de
la red resonante paralela, con lo cual se requeriran bajas pérdidas y un valor
de acuerdo con Ls.

Todas estas consideraciones son una primera aproximacion al problema. Debido
a los elementos parasitos de los dispositivos activos, la diferencia entre la primera
eleccion y el resultado final de la optimizacién pudiera ser bastante grande.

Ademads, se estudiaron otras configuraciones:

1. Ya que el papel del PHEMTj3 es, principalmente, su uso como condensador
para el estado filtro paso—bajo, y en el estado filtro paso—alto, su efecto deberia
ser aislado por el circuito abierto ofrecido por la red resonante formada por
Ly y Cys (PHEMT3), se considerd su posible sustitucién por un condensador
de pequeno valor (decenas de fF), el cual seria implementado con el elemento
del proceso DO2AH condensador MIM de pequeno tamano/alto rendimiento
que usa ambas capas dieléctricas (SizNy y SiOz). Aunque los resultados de
simulacion a la frecuencia central eran mas que prometedores, la aparicion de
una resonancia indeseada cercana a la frecuencia central impide el uso de esta
opcioén mas sencilla y de menor tamano.

2. La sustitucion de la red resonante L3-PHEMT3; por un tnico PHEMT fue
también considerada. Este PHEMT podria tedricamente ofrecer los valores
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de baja resistencia/alta resistencia necesarios en los estados paso—alto y paso—
bajo. Los resultados de simulacién muestran que las prestaciones son peores
que la configuracion original, sobre todo en términos de adaptacién.

Debido a que el modelo del conmutador no es un modelo distribuido, debe tenerse
cuidado en no anadir longitudes eléctricas extras en alguno de los dos estados (en el
digito de 32°, el dispositivo PHEMT; mide 4 x 60 = 240 pum de largo, lo cual equivale
a la frecuencia de diseno a un desfase de alrededor de 21°). Este tema ha tenido
algunas consecuencias sobre la distribucién espacial. En el modelo con elementos
concentrados del conmutador (Fig. 3.9), el acceso de la fuente ofrece dos posibles
planos de referencia. El enfoque para eliminar este efecto, fue el de seleccionar
puntos de conexién adecuados tanto en el acceso de fuente como en el de drenador.

Resultados y distribuciones espaciales de los digitos completos

Antes de comenzar la optimizacion, se requeria un primer boceto de la distribu-
cion espacial del desfasador completo para asi poder identificar posibles restriciones
debidas a la distribucion de los elementos.

La distribucién espacial de los componentes ha tenido una gran importancia en
el diseno de los desfasadores, ya que todos los elementos son bastante pequenos y
deben evitarse los acoplamientos electromagnéticos indeseados. Por ejemplo, debido
a las reglas de distribucion espacial del proceso, no era posible mantener iguales
las longitudes de ambas lineas de transmision LT7 y LT5, por lo que se escogid
una anchura menor para la linea mas corta con el fin de mantener inductancias
equivalentes lo mas préoximas posible. Ademas, estas dos lineas se mantuvieron tan
separadas entre si como fue posible con el fin de evitar acoplamientos no deseados.

Con respecto a los retardos extra en los PHEMTS, el peor caso corresponde al
dispositivo PHEMT;, ya que presenta la puerta de mayores dimensiones. Como
tanto la linea de entrada, como la de salida de cada digito, estan conectadas a los
accesos de fuente y drenador de este PHEMT, la solucion adoptada fue la de situar
la linea de entrada y la de salida en extremos diferentes del PHEMT (Figs. 3.16 y
3.18), de forma que en ambos estados, la senal pasard a través de la longitud del
PHEMT en su totalidad. Finalmente, este enfoque no pudo mantenerse en el digito
de 18° (Fig. 3.16) debido a restricciones sobre la distribucién espacial del desfasador
variable completo.

En cuanto al PHEMT,, la figura 3.15a muestra que, tanto el transistor PHEMT};
como la inductancia L estdn conectadas a uno de sus accesos (fuente o drenador).
Se escogio el acceso fuente, de forma que estos dos elementos se mantenian apartados
entre si mediante la conexién de ambos a un plano de referencia de la fuente diferente.
De esta forma, se evitaron posibles acoplamientos electromagnéticos inesperados.

Todos los parametros de los elementos se consideraron optimizables, excepto la
longitud de ambas lineas de alta impedancia (LT} y LT3 en Figura 3.15), los cuales
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Figura 3.16: Distribucion espacial del digito de 32° con configuracién filtros—conmu-

tados.
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Estado PASO-ALTO Estado PASO-BAJO
Frecuencia | Pérdidas de | Pérdidas de | Pérdidas de | Pérdidas de | Desfase
(GHz) retorno insercién retorno insercién
23.15 25.5 dB 1.2 dB 21.5 dB 1.1 dB 31°
24.15 23.5 dB 1.2 dB 20 dB 1.2 dB 31.8°
25.15 22 dB 1.25 dB 18.5 dB 1.3 dB 32.6°

Tabla 3.13: Resultados de simulacién del digito de 32° tipo filtros—conmutados.

venian limitados por la necesidad de una separacion segura entre los transistores
PHEMT,; y PHEMT,.

Los objetivos de optimizacion para todos los tres digitos eran:

e Pérdidas de insercion tan bajas como sea posible.
e Pérdidas de insercion iguales para ambos estados.

e Respuesta de fase en funcién de la frecuencia tan plana como sea posible y con
el valor correcto a la frecuencia central.

e Pérdidas de retorno por encima de 20 dB para ambos estados, de forma que no
hubiera interaccién entre los diferentes digitos, cuando estos fueran colocados
en cascada en el desfasador variable completo.

Cuanto mayor era el desfase requerido, mas altos eran los valores de las induc-
tancias Ly y Lo, lo que permitia el uso de lineas estrechas y altamente inductivas.
En cuanto al digito de 10°, los valores para estas inductancias eran bastante pe-
quenos, por lo que se necesitaron lineas mas anchas (Fig. 3.18) para mantener una
separacién de seguridad entre los transistores PHEMT,; y PHEMT,. Estas lineas
anchas pudieran implicar acoplamientos indeseados, aunque estos han sido evitados
en la medida de lo posible.

El digito de 32° presenta los valores de inductancias mas grandes, por lo que los
elementos parasitos de los PHEMTS son relativamente menos importantes. Ademaés,
este digito es el de mayor tamano, lo que equivale a decir que se esperan menos
acoplamientos electromagnéticos no previstos. Todas estas razones son las que han
llevado a elegir el digito de 32° para ser incluido como circuito independiente en la
oblea [CG95a, CG95b).

En las tablas 3.13, 3.14 y 3.15 se presenta un breve resumen de los resultados de
los digitos individuales con configuracion filtros—conmutados, pudiéndose consultar
unos gréficos més detallados en el informe [CG95al.

Los tres digitos tipo filtros—conmutados muestran unas buenas prestaciones. Los
resultados son bastante similares, con la tinica exception de las mayores pérdidas de
insercion para los digitos de mayor tamatno. Brevemente:
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Figura 3.17: Distribucion espacial del digito de 18° con configuracion filtros—conmu-
tados.
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Figura 3.18: Distribucién espacial del digito de 10° con configuracién filtros—conmu-

tados.

Estado PASO-ALTO Estado PASO-BAJO
Frecuencia | Pérdidas de | Pérdidas de | Pérdidas de | Pérdidas de | Desfase
(GHz) retorno insercién retorno insercién
23.15 25 dB 0.95 dB 21 dB 0.9 dB 18.4°
24.15 22 dB 0.95 dB 21 dB 0.95 dB 17.9°
25.15 19.5 dB 1dB 21 dB 1dB 17.5°

Tabla 3.14: Resultados de simulacién del digito de 18° tipo filtros—conmutados.
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Estado PASO-ALTO Estado PASO-BAJO
Frecuencia | Pérdidas de | Pérdidas de | Pérdidas de | Pérdidas de | Desfase
(GHz) retorno insercién retorno insercién
23.15 23.5 dB 0.7 dB 20 dB 0.65 dB 10.9°
24.15 23.5 dB 0.7 dB 20 dB 0.7 dB 10°
25.15 28 dB 0.7 dB 20 dB 0.7 dB 9.4°
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Tabla 3.15: Resultados de simulacién del digito de 10° tipo filtros—conmutados.

Bajas pérdidas de insercién.

Pérdidas de insercion diferenciales muy bajas.

Muy buena adaptacién (20 dB de pérdidas de retorno para el peor caso).

Respuesta de fase bastante plana como se esperaba en un desfasador tipo
filtros—conmutados.

3.3.6 Diseno completo
Seleccion de la configuracién del Desfasador Variable

Después de completar el diseno de los digitos individuales, se determiné la configura-
cién éptima para el desfasador variable de seis digitos mediante el analisis del com-
portamiento del desfasador para la totalidad de sus 64 estados de fase; considerando
todas las posibles ordenaciones de los digitos, lo que significa 360 configuraciones
diferentes. El proposito de este andlisis es la determinacién de los efectos sobre el
comportamiento del desfasador variable completo, en términos de pérdidas y de des-
fase de las complejas interacciones que se dan entre las diversas desadaptaciones de
los digitos individuales, en los 64 estados de cada configuracion; incluso, aunque se
tuvo gran cuidado en el disenio de cada digito individual persiguiéndose una buena
adaptacién para ambos estados de fase.

La comparacion de los resultados de simulacién para las 360 diferentes configu-
raciones, con 64 estado cada una de ellas, conlleva una ingente cantidad de calculo
numérico. Para ello, se partié de los datos de simulacion en formato de parametros S
para cada uno de los seis digitos individuales (para ambos estados en cada caso), li-
mitados a cinco valores de frecuencia (22.15 GHz, 23.15 GHz, 24.15 GHz, 25.15 GHz
y 26.15 GHz), a partir de los cuales se obtuvo la matriz de pardmetros S de la red
total para cada combinacion de las 360 configuraciones y los 64 estados posibles,
seleccionando la configuracién mas adecuada.

Para cada una de las 360 ordenaciones de los seis digitos individuales, se cal-
cularon, a la frecuencia de diseno, los siguientes datos para el desfasador variable
completo:
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Sa91 Error de fase
Si1 Soo Diferencial | (respecto nominal)
Mejor caso | -27.4dB | -28.5dB | 0.17 dB 0.6°
Peor caso | -17.7dB | -18.5 dB 0.57 dB 1.1°

Tabla 3.16: Comparativa de los resultados medios del desfasador variable completo,
para la mejor y la peor ordenacién de los seis digitos individuales.

e Valores maximos de Si; y Sa9.
e Media de los parametros St y Soo.
e Maixima diferencia de las pérdidas de insercién, considerando los 64 estados.

e Error de fase (respecto al valor nominal).

Las 360 configuraciones se ordenaron segin los pardmetros arriba mencionados
y la seleccion fue hecha mediante un compromiso entre los mismos. Todas las si-
mulaciones necesarias tuvieron una duracion total de varias horas, al ejecutar las
funciones al efecto sobre una estacion de trabajo SPARCstation 10 de SUN Mi-
crosystems.

La configuracion elegida fue:
180° — 101° — 10° — 18° — 32° — 57°

Como podia esperarse, los digitos con pérdidas de insercién mayores (180° y 57°
respectivamente) aparecen a ambos extremos del desfasador variable, de forma que,
posibles senales reflejadas internamente sufrirdn una atenuacién minima de 6 dB
(pérdidas asociadas al paso de ida y vuelta de la senal a través de los digitos de 180°
o de 57°).

Como demostracion de la importancia de una correcta ordenacion de los digitos
del desfasador variable, se muestran, en la tabla 3.16, el mejor y el peor caso para
cada uno de los parametros que han sido utilizados como criterios de seleccién. La
diferencia observada en cuanto a los valores medios (referidos a los 64 diferentes
estados) de los pardmetros de adaptacion, es bastante importante (alrededor de
10 dB) y también lo es en el maximo valor de pérdidas de insercién diferenciales. En
cuanto al error de fase, éste no es tan importante gracias a la robustez del diseno y
la pequena diferencia entre el peor y mejor caso.

Distribucién espacial del desfasador variable y resultados de simulaciéon

Una vez la configuracién estaba ya elegida, el siguiente paso consistia en la modifica-
cion de las redes de adaptacion de entrada en los digitos situados en los extremos del
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desfasador (digitos de 180° y 57°), con el fin de tener en cuenta los efectos debidos
al recuadro de conexion' y a los hilos de conezidn'.

El modelo del recuadro de conexién suministrado por PML no es distribuido,
por lo que se ha anadido al modelo un trozo de linea de transmision, con la anchura
del recuadro y la longitud de medio recuadro (asumiendo que los hilos de conexién
van a ser soldados sobre el centro del recuadro). Asimismo, se ha eliminado de la
férmula de la capacidad total del recuadro, la capacidad correspondiente a la linea
anadida. También, la parte proporcional del périmetro del recuadro que esta en
contacto con la linea que accede al mismo, ha sido eliminado del valor del perimetro
total, con el fin de calcular el valor de la capacidad equivalente total.

Algunas modificaciones menores sobre la distribucién espacial de todos los digitos
fueron necesarias para interconectarlos correctamente, evitando discontinuidades en
las anchuras de linea, acoplos indeseados y lineas de interconexién demasiado largas.
Una vez los digitos externos estaban fijados completamente, se volvieron a ordenar
los cuatro digitos restantes.

El orden final es:
180° — 101° — 18° — 10° — 32° — 57°

Después de todas las modificaciones, los resultados de simulacién del desfasador
variable completo (incluido el efecto de los hilos de conexién) se muestran en las
figuras 3.19 y 3.20 para todos los 64 estados de fase. La distribucién espacial final
del desfasador variable, puede observarse en la figura 3.21.

De acuerdo con las simulaciones, todas las especificaciones han sido cubiertas:

e Las pérdidas de retorno a la entrada y a la salida del circuito son mejores
que 15 dB para todos los 64 estados, con valores medios de 21 dB y 23 dB
respectivamente. El ancho de banda a 10 dB de pérdidas de retorno es de
alrededor de 4 GHz, ofreciendo una cierta banda de seguridad, frente a posibles
variaciones del proceso.

e Las pérdidas de insercion son menores de 12 dB, incluso para el peor estado.
La diferencia en pérdidas de insercién entre el peor y el mejor caso es de sélo
0.6 dB.

e El rango de fases y la resolucién en desfase, se cumplen perfectamente gracias
al enfoque no binario del diseno y al pequeno error de desfase medio.

e El diseno es un desfasador variable de banda estrecha centrado a 24.15 GHz,
con una impedancia nominal de 50 2.

i Bonding Pad, en terminologia inglesa.
" Bonding Wires, en terminologia inglesa.
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S11 (dB)

. Media: -21 dB:
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Figura 3.19: Adaptacion del desfasador variable completo, incluyendo el efecto de
los hilos de conexién (64 estados). a) Adaptacién a la entrada. b) Adaptacién a la

salida.
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Figura 3.20: Resultados de simulacion del desfasador variable completo incluyendo
el efecto de los hilos de conexién (64 estados). a) Pérdidas de insercién. b) Error
de fase respecto al desfase nominal para la frecuencia central.
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Figura 3.21: Distribucién espacial del desfasador variable a 24 GHz.
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Montaje

A continuacién se ofrece una serie de datos generales, concernientes al montaje del
circuito integrado.

Tamano 4.5 mm x 3 mm (incluyendo los margenes para el corte establecidos en el
proceso, es decir un tamano de 4.4 mm x 2.9 mm para el circuito cortado).

Hilos de conexién Un tnico hilo sobre cada recuadro de conexion.
didmetro 25 ym
longitud 250 pm
(Para estos valores, no se necesita compensacién externa de la inductancia del
hilo).

Polarizacién Para cada digito las tensiones de control son:
ON) 0 Voltios.
OFF) -2 Voltios.
(No son necesarios circuitos de bloqueo de la radiofrecuencia, pues se han
incluido en el circuito integrado resistencias de 3 k{2 para cada linea de pola-
rizacion).
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3.3.7 Resultados de simulacion para las medidas sobre la
oblea del desfasador variable

Los datos de simulacion del desfasador variable sin los hilos de conexion, se mues-
tran a continuacion para los catorce estados especificados en la tabla 3.17, para ser
medidos sobre la oblea. Los estados seleccionados corresponden al estado de todos
los digitos en su estado 0, al estado de todos los digitos en su estado 1, a los seis
casos de que un tnico digito esté a 1 y, finalmente, los seis casos en los que un tinico
digito estd a 0.

Digito | 180° | —101° | —57° | 32° | 18° | 10° | Desfase Ideal

estado 0 0 0 0 0 0 0 0°
estado 1 0 0 0 0 0 1 10.02°
estado 2 0 0 0 0 1 0 17.86°
estado 4 0 0 0 1 0 0 31.82°
estado 8 0 0 1 0 0 0 —56.69°
estado 16 0 1 0 0 0 0 —101.02°
estado 32 1 0 0 0 0 0 180°
estado 63 1 1 1 1 1 1 81.99°
estado 62 1 1 1 1 1 0 71.97°
estado 61 1 1 1 1 0 1 64.13°
estado 59 1 1 1 0 1 1 50.17°
estado 55 1 1 0 1 1 1 138.68°
estado 47 1 0 1 1 1 1 —176.99°
estado 31 0 1 1 1 1 1 —98.01°

Tabla 3.17: Seleccién de catorce estados del desfasador variable para su medida
sobre la oblea.

Los resultados de simulacion para los catorce estados a la frecuencia central
aparecen resumidos en la tabla 3.18, presentandose en las figuras 3.22 y 3.23 los
resultados graficos, dentro del rango de frecuencias de 22.15 GHz a 26.15 GHz.
Comparando los resultados de simulacién para el circuito con los hilos de conexion
(graficas 3.19 y 3.20) con los resultados de simulacién sin ellos aqui mostrados, se
puede comprobar la gran influencia de la inductancia introducida por estos hilos de
conexién en la adaptacién del circuito integrado, para estas frecuencias de trabajo.
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Si ‘ Sao(dB) ‘ S91(dB) ‘ Desfase
estado 0 | -15.2dB | -13.4dB | -12dB 0°
estadol | -16 dB | -15.2dB | -11.9 dB 9.5°
estado 2 | -16.1 dB | -12.1 dB | -12.1 dB 17.7°
estado 4 | -14.2dB | -13.3dB | -12dB 31.4°
estado 8 | -15.4dB | -16 dB -12 dB —56.8°
estado 16 | -16.6 dB | -14.8 dB | -12dB | —101.3°
estado 32 | -13.8 dB | -13.3dB | -11.8 dB | 179.2°
estado 63 | -13.5dB | -21.6 dB | -12 dB 80.9°
estado 62 | -14.7dB | -17.8 dB | -11.9 dB 70°
estado 61 | -14.6 dB | -24.9dB | -11.9dB | 63.7°
estado 59 | -12.7dB | -16.3 dB | -11.8 dB | 48.1°
estado 55 | -13.4dB | -12.7dB | -11.8 dB | 138.1°
estado 47 | -15.2dB | -18.3dB | -11.7dB | —177.9°
estado 31 | -15.2dB | -21.3dB | -11.9dB | —98.3°
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Tabla 3.18: Resultados de simulacién (adaptacién a la entrada y a la salida, pérdidas
de insercién e insercién de fase), para catorce estados del desfasador variable com-

pleto, correspondientes a medidas RFOW sin hilos de conexion para una frecuencia
de 24.15 GHz.
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Figura 3.22: Simulacién RFOW del desfasador variable para catorce estados. a)
Adaptacién a la entrada. b) Adaptacion a la salida.
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Figura 3.23: Simulacion RFOW del desfasador variable para catorce estados. a)
Pérdidas de insercién. b) Desfase respecto al estado 0.



112 CAPITULO 3. AGRUPACION DESFASABLE DE ANTENAS

3.4 Medidas RFOW de un desfasador variable a
24 GHz

3.4.1 Introduccion

En los laboratorios internos de la division XR de ESTEC, se llevaron a cabo algunas
medidas de radiofrecuencia sobre la oblea (RFOW'), sobre diferentes iteraciones del
desfasador variable no binario MMIC de 24 GHz. Los principales resultados se
muestran en esta seccion, con el fin de ser comparados con las simulaciones del
apartado 3.3.7.

Para cada iteraciéon y cada uno de los estados' indicados en la tabla 3.17, se
midieron las pérdidas de adaptacién a la entrada y a la salida del circuito integrado
(S11, S22), las pérdidas de insercién (Ss1) y la insercién de fase, en el rango de
frecuencias desde 22.15 a 26.15 GHz.

3.4.2 Medidas

Basandose en el esquema de medidas RFOW propuesto, se midieron sobre la oblea
tres iteraciones diferentes (CCT;, CCTy y CCTjy) del mismo circuito. Los resultados
de desfase, relativo al estado 0, obtenidos para estos circuitos se presentan en la tabla
3.19 y son comparados con los ideales.

Los tres digitos mds significativos (MSB) (estados: 8, 16 y 32), muestran un
comportamiento realmente excelente, confirmando la eleccion hecha de una configu-
racion lineas—conmutadas.

Por otro lado, los tres digitos menos significativos (estados: 1, 2 y 4) muestran un
error importante en el desfase. La falta de un modelo distribuido del PHEMT (usado
como un conmutador serie), parece ser el principal motivo para este desacuerdo
entre medidas y simulacién. Este error confirma el riesgo asumido con la eleccion
de la estructura reconfigurable filtros-conmutados, la cual requiere un modelo de
conmutador mucho més exacto. El error en el desfase es mayor para el digito de 18°,
comparado con los digitos de 32° y 10°, debido a la diferente distribucion espacial
tal y como se explica en el apartado 3.3.5.

Los resultados de desfase para ambas iteraciones del desfasador son bastante

'Radio-Frequency On Wafer measurements, en terminologia inglesa.
"Los estados 1 y 0 de cada digito corresponden a las siguientes tensiones de conmutacion en los
recuadros de alimentacién de cada digito:

1 Tension en la puerta igual a 0 Voltios

0 Tensién en la puerta igual a -2 Voltios
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Desfase | Desfase | Desfase | Desfase
CCT, CCT, CCTs Ideal

estado 0/ref. 0° 0° 0° 0°
estado 1 17° 19° 17.5° 10.02°
estado 2 37° 39° 37° 17.86°
estado 4 40° 41° 40° 31.82°
estado 8 —57.5° —57° —57° —56.69°
estado 16 —95° —95° —95° | —101.02°
estado 32 178° 175° 175° 180°

estado 63 115° 115° 114° 81.99°
estado 62 100° 100° 08° 71.97°
estado 61 79.5° 79.5° 78° 64.13°

estado 59 76° 76° 74° 50.17°

estado 55 172° 172° 170° 138.68°
estado 47 —146° —146° —147° | —176.99°
estado 31 —61.5° | —61.5° —62° —98.01°

Tabla 3.19: Medidas RFOW de desfase para catorce estados del desfasador variable
completo correspondientes a tres circuitos integrados distintos y comparadas con los
resultados ideales esperados.

similares; de forma que si se comparan para los tres circuitos los estados en los que
unicamente hay un digito a ‘1’, la diferencia maxima en valor absoluto es de 3°,
mientras que porcentualmente es del 8.6%. Se debe resaltar que la variacién de los
desfases es casi nula para los tres digitos mas significativos, gracias a la repetibilidad
esperada de los desfasadores tipo lineas—conmutadas. Seria necesario realizar una
campana exhaustiva de medidas de multitud de iteraciones del mismo circuito, tanto
de la misma oblea como de otras obleas, para poder extraer conclusiones definitivas
sobre la repetibilidad del diseno.

Con el fin de comprobar los efectos de las interacciones de las adaptaciones entre
los diferentes digitos individuales, los estados de fase medidos con mas de un digito
activo (puesto a ‘1’), se han comparado con el valor esperado calculado como la
suma de las contribuciones de los digitos individuales (Tabla 3.20).

CCT, CCT, CCT;

Medido | Esperado | Error Medido | Esperado | Error Medido | Esperado Error
est. 63 115° 119.5° —4.5° 115° 122° -7° 114° 117.5° —3.5°
est. 62 100° 102.5° | —2.5° 100° 103° -3° 98° 100° —2°
est. 61 | 79.5° 82.5° -3° 79.5° 83° —3.5° 78° 80.5° —2.5°
est. 59 76° 79.5° -3.5° 76° 81° —5° 74° 77.5° -3.5°
est. 55 172° 177° —5° 172° 179° -7° 170° 174.5° | —4.5°
est. 47 | —146° | —145.5° | —0.5° | —146° —143° -3° —147° | —147.5° | —0.5°
est. 31 | —61.5° | —58.5° —-3° | —61.5° —53° —8.5° | —62° —57.5° | —4.5°

Tabla 3.20: Interacciones entre digitos al conmutar estados.
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| | S51(dB) | S11(dB) | Sy (dB) |

estado 0 12.6 22.3 21.5
estado 1 12.7 22.4 11.6
estado 2 13 26.4 17
estado 4 13.2 18.5 9.4
estado 8 12.6 24.2 19.3
estado 16 13.4 18.4 10.7
estado 32 12.2 21.8 26.6
estado 63 12.9 22.3 12.9
estado 62 12.6 20 13.5
estado 61 12.3 25 30.8
estado 59 13 14.7 17.2
estado 55 12.9 29.3 11.4
estado 47 12.9 24.2 21.1
estado 31 12.4 26.7 11.4
Media 12.76 22.59 16.74
Varianza (o) 0.33 3.70 6.22

Tabla 3.21: Medidas RFOW de pérdidas de insercién y de adaptacion para catorce
estados del desfasador variable completo CCTs.

Teniendo en cuenta la precisiéon de las medidas (40.25°), la interaccién entre
digitos es bastante baja en los circuitos CCT; y CCTj y ligeramente peor en el caso
del circuito CCT,y. Teniendo en cuenta los errores de modelado detectados en los
digitos menos significativos, se puede afirmar que, el comportamiento del desfasador
en cuanto a interaccién entre digitos es realmente bueno.

El circuito CCTj3 fue elegido para realizar mds medidas. Las medidas de las
pérdidas de insercién y la adaptacién a la frecuencia de diseno (24.15 GHz) se
muestran en la tabla 3.21.

Las pérdidas de insercion son aproximadamente 0.5 dB superiores a lo esperado.
Por otro lado, es interesante destacar que la varianza de las pérdidas de insercion
presenta un valor muy bajo, ain cuando se hayan medido tinicamente catorce esta-
dos.

La adaptacion del circuito es realmente buena para el acceso 1 y ligeramente
peor para el acceso 2. Ambos accesos tienen como primer elemento un digito con
configuracién lineas—conmutadas (los cuales han mostrado unas mejores prestaciones
que los digitos con configuracién filtros—conmutados reconfigurable), pero el acceso
2 tiene como segundo elemento un digito filtros—-conmutados reconfigurable, lo cual
pudiera ser la causa de las peores prestaciones. Es importante destacar que, la red
de adaptacion fue disenada teniendo en cuenta el efecto de los hilos de conexién,
por lo que se pueden esperar unos mejores resultados del circuito una vez montado.

En las figuras 3.24 y 3.25 se muestran algunas graficas tomadas del analizador
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de redes. Las adaptaciones a la entrada y a la salida, las pérdidas de insercién y la
insercion de fase para los catorce estados considerados se muestran para el circuito
CCTj;. El rango de frecuencias es de 22.15 GHz a 26.15 GHz. Estas graficas deben
compararse con los resultados de simulacién mostrados en las figuras 3.22 a 3.23.

La mayoria de los estados medidos muestran una resonancia en el parametro Si;
(Fig. 3.24a) a una frecuencia mayor que la frecuencia de diseno, con unicamente
cuatro estados con una resonancia por debajo de 24.15 GHz, como aparecian en
los resultados de simulacién. Los mismos comentarios pueden hacerse respecto al
parametro Syy (Fig. 3.24b). Al anadir los hilos de conexién, los cuales estd previsto
que desplacen las resonancias hacia arriba en frecuencia, la adaptacion final para el
circuito montado podria llegar a ser ligeramente peor.

La respuesta de las pérdidas de insercién (Fig. 3.25) es tan buena como se espe-
raba, presentando una curva similar a la simulada con unos valores 0.5 dB menores
y unas pérdidas incrementales solo ligeramente superiores, pero cumpliendo las es-
pecificaciones.

Las medidas de la insercién de fase (Fig. 3.25) confirman la esperada buena
linearidad, pero las curvas presentan un desplazamiento vertical con respecto a los
resultados de las simulaciones, debido al diferente desfase de los tres digitos menos
significativos.

El enfoque no binario adoptado permite al desfasador variable soportar ciertos
errores de desfase, mientras se mantiene la resolucién deseada al mismo tiempo. Es
por ello, que se han llevado a cabo algunas simulaciones, para valorar el efecto del
error mayor que lo inicialmente permitido (8.5%) en los desfases de los tres digitos
menos significativos. Como solamente se midieron catorce estados, se han tomado
los desfases de los digitos individuales medidos para el circuito CCTj3, y a partir
de ellos, se han calculado los sesenta y cuatro estados mediante la suma de las
contribuciones de los digitos individuales. Se asume una interaccién nula entre los
digitos, lo cual no estda muy alejado de la realidad para el caso del circuito CCTj,
tal y como se comprobd anteriormente.

Ya que la resolucién especificada era de cinco digitos, los 32 estados de fase con
un separacién entre los mismos de 11.25° se consideraron como objetivo; para cada
uno de ellos se tomé de los 64 estados del desfasador variable, aquel que ofrecia
un desfase mas cercano al ideal, y se calcul6 el error de fase cometido. El mismo
procedimiento se siguié con el desfasador variable ideal no binario de cinco digitos
con resolucién de seis digitos, es decir, aquel que se hubiera conseguido en un circuito
sin errores.

Los resultados para todas estas simulaciones se muestran en la tabla 3.22, donde
también se indican los errores de desfase maximo ((d.)pico), medio (6,) y RMS (o).
El valor RMS es realmente bueno, confirmando la robustez del enfoque no binario.
De hecho, el resultado es solamente 1.2° peor que el diseno nominal no binario.
Unicamente tres de los 32 estados exceden la precisiéon de un desfasador variable

binario de cinco digitos (£5.625°).
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Binario ideal CCT; No binario 6/5 ideal
5 digitos Maés cercano Error fase | Més cercano Error fase
estado 0 0° 0° 0° 0° 0°
estado 1 11.25° 7° 4.25° 10° 1.25°
estado 2 22.5° 21.5° 1° 19° 3.5°
estado 3 33.75° 37° 3.25° 36° 2.25°
estado 4 45° 44° 1° 48° 3°
estado 5 56.25° 57° 0.75° 57° 0.75°
estado 6 67.5° 61.5° 6° 67° 0.5°
estado 7 78.75° 77° 1.75° 74° 4.75°
estado 8 90° 94° 4° 88° 2°
estado 9 101.25° 97° 4.25° 101° 0.25°
estado 10 112.5° 112.5° 0° 111° 1.5°
estado 11 123.75° 132° 8.25° 128° 4.25°
estado 12 135° 135° 0° 132° 3°
estado 13 146.25° 149.5° 3.25° 149° 2.75°
estado 14 157.5° 152.5° 50 158° 0.5°
estado 15 168.75° 169.5° 0.75° 168° 0.75°
estado 16 180° 175° 50 180° 0°
estado 17 191.25° 192° 0.75° 190° 1.25°
estado 18 202.5° 206.5° 4° 199° 3.5°
estado 19 213.75° 215° 1.25° 216° 2.25°
estado 20 225° 229° 4° 228° 3°
estado 21 236.25° 232.5° 3.75° 237° 0.75°
estado 22 247.5° 246.5° 1° 247° 0.5°
estado 23 258.75° 252° 6.75° 254° 4.75°
estado 24 270° 270° 0° 268° 2°
estado 25 281.25° 286.5° 5.25° 281° 0.25°
estado 26 292.5° 289.5° 3° 291° 1.5°
estado 27 303.75° 307° 3.25° 308° 4.25°
estado 28 315° 310° 50 312° 3°
estado 29 326.25° 326.5° 0.25° 329° 2.75°
estado 30 337.5° 344.5° 7° 338° 0.5°
estado 31 348.75° 347° 1.75° 348° 0.75°
(0¢) pico - - 8.25° - 4.75°
e - - 2.98° - 1.94°
O¢ - - 3.76° - 2.41°

Tabla 3.22: Comparacion entre las medidas del desfasador CCT3 con un desfasador
digital binario de cinco digitos y con un desfasador digital, no binario, de seis digitos
y cinco equivalentes (6/5).
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| | £(0e)pico | 0c | NLSP, AG

CCT, | 87° [3.5°]—243dB|—0.02dB
CCT, | 84° |[3.7°]|—23.7dB | —0.02 dB
CCT; | 8.6° |3.8°|—23.5dB | —0.02 dB

Tabla 3.23: Valor maximo y RMS del error total, nivel normalizado de los 16bulos
secundarios respecto al l6bulo principal y variacion de la ganancia del haz principal,
para cada una de las tres iteraciones del desfasador variable MMIC a 24 GHz;
resultados obtenidos a partir de las medidas de los desfases de cada uno de los seis
digitos.

Los resultados de la tabla 3.22 reflejan tnicamente los errores debidos a las
desviaciones, respecto a los desfases nominales, de un desfasador binario de cinco
digitos y su efecto se puede asimilar a los errores aleatorios de la seccion 3.2. Para
hacer un analisis completo de las prestaciones del desfasador, es necesario tener en
cuenta el efecto conjunto de los errores aleatorios y los errores de cuantificacion,
incluyendo el proceso de calibracién.

Como se ha visto, las tres iteraciones medidas del desfasador variable presentan
una interacciéon entre digitos bastante baja, por lo que se puede asumir que, los
desfases obtenidos en los 64 posibles estados no diferirdn mucho de los obtenidos
como combinacion de los seis estados con un tnico desfasador a ‘1’. Haciendo esta
suposicion, es posible analizar el comportamiento del desfasador variable completo,
como se hace en la seccion 3.2, donde se analizan los parametros estadisticos de los
errores de fase, cuando se desea una fase cualquiera dentro del rango del desfasador
(360°). Operando de esta forma con las tres iteraciones del desfasador, se obtienen
los resultados mostrados en la tabla 3.23.

Si se comparan los resultados de la tabla 3.23 con los presentados en la tabla 3.8,
se puede constatar que, a pesar de los errores de desfase obtenidos en los digitos tipo
filtros—conmutados, el desfasador variable total presenta unas prestaciones similares
a las obtenidas con un desfasador ideal binario de cinco digitos, si se comparan los
pardmetros més representativos, como son el error total RMS y el nivel de l6bulos
principal a secundario.

3.5 Conclusiones

De acuerdo con los objetivos propuestos, se ha modelado el efecto que las tolerancias
de fabricacién de los procesos MMIC pueden tener sobre la precision de desfasadores
digitales, combinandolo con el efecto de los errores de cuantificacién inherentes a los
desfasadores digitales. Se han tenido en cuenta diferentes grados de calibracién de
los desfasadores, a partir de medidas de uno o de todos los desfasadores en una
agrupacion.
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Partiendo del analisis anterior, se han comparado las opciones binaria y no bina-
ria, a la hora de escoger los pesos de los diferentes digitos que forman un desfasador
digital variable; estableciéndose féormulas de diseno y criterios de seleccion. Median-
te el analisis de supuestos practicos, se ha demostrado la utilidad de los pesos no
binarios como proteccion frente a la tolerancia de los desfases de cada digito. Esta
robustez frente a los errores, puede incluir también errores de disefio o variaciones
con la frecuencia, permitiendo, en este ultimo caso, utilizar el mismo desfasador en
un mayor ancho de banda.

Se ha disenado un desfasador variable con una frecuencia central de 24 GHz, en
tecnologia MMIC con el proceso DO2AH de Philips Microwaves Limeil. Todas las
especificaciones se han cumplido en las simulaciones, obteniéndose un tamano de
circuito integrado de 4.5 mm por 3 mm.

Se ha tomado un enfoque no binario en el diseno, lo cual permite obtener una
resolucion de cinco digitos con un diseno de seis digitos reales y una tolerancia de
seguridad de un 8.5% sobre el desfase de cada digito.

Una configuracion simple y fiable, lineas—conmutadas, ha sido elegida para los
tres digitos mayores. Por otro lado, y debido a consideraciones de tamano y pérdidas,
se ha seleccionado una estructura reconfigurable filtros—conmutados para los tres
digitos menos significativos. Es importante destacar la necesidad de disponer de un
modelo de conmutador para el PHEMT suficientemente fiable. La disponibilidad
de un modelo de conmutador mas desarrollado o, incluso, de un modelo distribuido,
hard menos arriesgada la opcion filtros—conmutados.

Las medidas sobre la oblea llevadas a cabo a 24 GHz con el desfasador variable no
binario de seis digitos (cinco digitos binarios equivalentes de resolucién), muestran
unas buenas prestaciones en todos los aspectos, como adaptacién, pérdidas de inser-
cion, varianza en las pérdidas de insercién y baja interaccion entre digitos, excepto
el desfase de los tres elementos menos significativos, los cuales fueron disenados
siguiendo una arquitectura reconfigurable filtros-conmutados. Esta configuracion
requiere un modelo de conmutador bastante exacto y fiable, el cual no estaba dis-
ponible en el momento en el que el diseno se realiz6. Sin embargo, y gracias a
la robustez del enfoque no binario adoptado, las prestaciones finales del circuito
en términos de error de fase total y del efecto de los errores sobre el diagrama de
radiacion, confirman un desfasador variable totalmente operativo.



Capitulo 4

Aplicacion de tecnologias
monoliticas a redes conformadoras
fijas para agrupaciones de antenas
multihaz

4.1 Introduccion

Los requerimientos de las nuevas aplicaciones RADAR y de comunicaciones a bordo
de satélites, tales como areas de cobertura variables o acceso de miltiple usuarios,
hace evidente la necesidad de disponer de antenas con multiples haces, fiables, de
bajo coste y con un tamano reducido. Si ademads, se consideran sistemas con 6rbitas
elipticas, como las disenadas para comunicaciones moviles via satélite, se hace ne-
cesario obtener antenas multihaz, eficientes en cuanto a una menor complejidad de
la antena, y con un denso conjunto de haces dentro del area de cobertura deseada.

El objetivo de este capitulo es el andlisis de una nueva arquitectura para un
conformador de haces de radiofrecuencia para agrupaciones de antenas multihaz
propuesta recientemente [ESA94], y que se encuentra en periodo de estudio en la
Agencia Espacial Europea. Esta arquitectura parte de una distribucién hexagonal
tanto de los elementos sobre el plano de la agrupacién, como de los haces sobre la
zona de cobertura en el espacio real. Su estructura estd basada en el concepto de
la matriz de Butler, ya presentada en la seccién 2.4.2, y que ha sido adaptada y
generalizada para agrupaciones con rejilla hexagonal.

La generalizacién de la matriz de Butler, permite construir redes conformado-
ras de tamanos diversos, a partir de la repeticién e interconexién de multitud de
modulos de pequeno tamano. Aprovechando esta propiedad, en la fabricacién de la
red conformadora de haces, se combinan tecnologia monolitica integrada para los

121
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médulos repetitivos y tecnologia triplaca’ multicapa para la interconexién de los
mismos; dando lugar a un mddulo de microondas con multiples circuitos integrados
(MMCM") que permite minimizar el tamafio y peso de la red conformadora.

En este capitulo se presenta la arquitectura de la red conformadora, establecien-
do el método de diseno para la misma, asi como recomendaciones sobre la obtencion
de arquitecturas eficientes en cuanto a la reutilizaciéon de un mismo maédulo en toda
la red conformadora. A partir de los resultados obtenidos, se disena un maddulo
MMIC de tamano 3 x 3, que es el elemento basico para implementar conformadores
de diversos tamafios (9 x 9, 27 x 27 0 81 x 81). Para el disefio de este médulo se
analizan las tolerancias del proceso de fabricacién, presentando una solucién para,
la sintonizacion del mismo. Una vez disenado la celda bésica, se estudia el com-
portamiento de redes conformadoras de mayor tamano basadas en esa celda basica.
Gracias a la construccion de un prototipo de red conformadora 9 x 9, se han podido
contrastar las prestaciones del mismo.

4.2 Arquitectura eficiente de red conformadora
de haces de radiofrecuencia para agrupacio-
nes hexagonales de antenas

4.2.1 Introduccion

Para aplicaciones con un gran nimero de haces sintetizados y de elementos radiantes
en la antena, las redes conformadoras de haces de radiofrecuencia (RF) actuales son
pesadas, mientras que los conformadores de haces de frecuencia intermedia (FI) o
digitales, presentan un consumo de potencia muy elevado. Una discusion completa
sobre técnicas de conformacion de haces en radiofrecuencia puede encontrarse en la
literatura [Hal90).

Como se vio en la seccion 2.4.2, una matriz de Butler es un conformador de
haces consistente en desfasadores fijos y acopladores, interconectados entre si. Una
matriz N X N junto a una agrupacién uniforme de N elementos, produce N haces
ortogonales iguales que se solapan a un nivel de -3.9 dB respecto al maximo, para el
caso de una agrupacion lineal, y a niveles de -7.8 dB y -5.4 dB, para agrupaciones
planas, con distribuciéon de los haces rectangular y hexagonal, respectivamente.

Los sistemas de comunicacion requieren antenas multihaz, con haces que tengan
menores l6bulos secundarios que los correspondientes a una agrupaciéon uniforme
y, simultaneamente, se necesita que los haces se solapen entre si, a niveles mucho
menores de los que corresponden a un conjunto de haces ortogonales. Como se vid
en la seccién 2.3, una soluciéon éptima para la reduccién de los l6bulos secundarios

i Stripline, en terminologia inglesa.
" Microwave Multi-Chip Module, en terminologia inglesa.
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es la introduccién de una distribucion de amplitud posterior a la conformacion de
los haces uniformes a partir de una matriz de Butler. En cuanto al nivel de cruce
de los haces, se ha comprobado (seccién 2.3) que, una solucién idealmente éptima
consiste en aumentar el tamano del conformador de haces, mientras se mantiene fijo
el nimero de elementos radiantes (Fig. 2.10) y se terminan los accesos no utilizados
de la matriz. De esta forma, es posible obtener antenas multihaz que cumplan
los requisitos de los modernos sistemas de comunicaciones, siempre y cuando se
disponga de una arquitectura compacta, fiable y eficiente para la generacién de los
haces ortogonales.

En aplicaciones espaciales, se suelen considerar agrupaciones planas con distri-
buciéon hexagonal de los elementos radiantes, en lugar de distribucién rectangular,
ya que por su mejor comportamiento en cuanto a los lébulos de difraccion se con-
sigue, para una misma zona de cobertura, una reduccién del 16% en el nimero de
elementos necesarios (seccién 2.2.2), que se traduce en la misma reduccién en cuanto
al nimero elementos de control o al tamano de la red conformadora.

Independientemente de la distribucion espacial de los elementos de la agrupa-
cion, es posible escoger la distribucion de los haces, segin una rejilla rectangular o
hexagonal dentro del plano de los cosenos directores (u,v). Como se vié en el apar-
tado 2.2.2, la distribucién hexagonal de los haces permite una mayor densidad de
haces, con unas caracteristicas mas homogéneas en cuanto a niveles de cruces entre
haces que las que se pueden conseguir con una distribucién rectangular, debido a las
diferencias que ésta presenta en las diagonales respecto a los ejes de la distribucién
(Fig. 2.11).

Con el fin de trabajar con agrupaciones con distribuciones hexagonal en los
elementos y en las posiciones de los haces, es necesario modificar ligeramente la
tipica matriz de Butler, para agrupaciones con distribucién espacial rectangular.

Estructura de la red conformadora de radiofrecuencia

La matriz de Butler para agrupaciones lineales, estd formada por un conjunto de
hibridos y desfasadores fijos [But61]. Este concepto se puede extender a agrupacio-
nes planas con distribucién hexagonal. Asi como en la matriz de Butler original,
disenada para agrupaciones lineales con un nimero par de elementos (N = 27), los
elementos que la formaban eran hibridos (redes 2 x 2) y desfasadores, al generalizar
la matriz de Butler aparecen redes de otros tamanos (3 x 3,4 x 4, ...), dependiendo
de la descomposicion de N en factores.

Actualmente, el tamano de las matrices de Butler esta limitado por la compleji-
dad en la interconexién de los diversos hibridos y desfasadores; habiéndose disenado
matrices de hasta 64 elementos [Hal90, Lo88]. Generalmente, la tecnologia utilizada
para su fabricacion consiste en una mezcla de lineas de transmisién planares y lineas
coaxiales para la interconexién de hibridos fabricados en tecnologia planar (micro-
tira o triplaca), lo cual complica excesivamente la estructura, siendo ademds muy
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propensa a introducir errores de desfase en las interconexiones.

El uso de tecnologias MMIC y MIC multicapa, permite conseguir una reduccién
muy significativa del peso y del tamano del conformador de haces de radiofrecuencia,
con respecto a soluciones previamente conocidas. Ademas, la eleccién del tamano
de la matriz como miltiplo de un entero pequeno (i.e: 3 6 4), hace posible que toda
la matriz sea construida a partir de la repeticién de una tnica celda basica (3 x 3
64 x4).

Estas celdas basicas serian implementadas usando tecnologias miniaturizadas
(MMIC). Gracias al uso de tecnologia MMIC y su propiedad de repetibilidad, pue-
de esperarse un comportamiento eléctrico similar para todas las células. Ademds,
debido a la naturaleza simple de estos circuitos integrados, se puede esperar un
rendimiento! muy alto en la fabricacién de los mismos, con la consiguiente reduc-
cién del precio de fabricacion. El encaminamiento interno entre las células basicas
seria realizado mediante tecnologia planar multicapa, lo cual contribuiria atin més
al objetivo de tamano y peso reducidos.

4.2.2 Analisis de la matriz de Butler generalizada para mues-
treo hexagonal

Matriz de Butler generalizada para agrupaciones lineales

En la figura 4.1 se muestra una matriz de Butler generalizada para una agrupa-
ci6én lineal de N = 10 elementos. Si la alimentacién de la agrupacion de la figura
corresponde a B, = A,e’* su factor de la agrupacién seré:

N—-1
F(u) =) Byeltund) (4.1)
n=0

que si se compara con la expresiéon de una transformada de Fourier discreta en el
tiempo (DTFT):

o0

X (V) = Z x[n]e 7" (4.2)

n=—oo
se puede comprobar que el factor de agrupacion es la DTFT de la alimentacién de
la agrupacion:

F(—kud,) = DTFT [B,)] (4.3)

donde —kud, hace el papel de pulsacién en el dominio discreto (w) y d el periodo
de muestreo; comprobandose la periodicidad en el dominio transformado de acuer-
do con F(—kud,) = F(—kud, + 27) o bien F(—u) = F(—u+ \/d,); propiedad ya

'"Medido como el porcentaje de circuitos que cumplen las especificaciones.
" Discrete-Time Fourier Transform.
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Figura 4.1: Ejemplo de matriz de Butler aplicada a una agrupacion lineal de 10
elementos, mostrando claramente las relaciones entre los dominios espacial discreto
(elementos de la agrupacién), frecuencial continuo (factor de agrupacién) y frecuen-
cial discreto (accesos haces).

introducida en el capitulo 2. Si se construye una senal periédica a partir de la alimen-
tacion B, repitiéndola con una periodicidad N, es posible calcular la transformada
de Fourier discreta (DFT!) de la alimentacién (B,), cuyos N valores X [—ku,d,]
corresponden a muestras del factor de agrupaciéon (dominio transformado) en las
siguientes posiciones:

A
(—up) = ndmN (4.4)
donde n =0...N — 1; es decir son muestras equiespaciadas:
A
Ay = 4.5
“=IN (4.5)

de acuerdo con la definicién de matriz de Butler que se hizo en la seccién 2.3. Por lo
tanto, si la red conformadora de la figura 4.1 se encarga de realizar la DFT inversa
(DFT™!), cuando a la entrada de la misma todos los accesos sean nulos, excepto el
correspondiente al haz n-ésimo, la salida de la red (la alimentacién de la agrupacién)

'Discrete Fourier Transform.
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serd tal que, el factor de la agrupacién tenga un maximo en la direccién u,. Por
consiguiente, se puede generalizar que la matriz de Butler es la implementacion
analdgica de la transformada discreta de Fourier inversa [Mai93a]. Por otro lado, la
red conformadora deberd ser reciproca, para poder actuar tanto en modo transmision
como en recepcion.

La posicién de los méximos para una agrupacion lineal, mostrados en (4.4) puede
modificarse anadiendo un cierto desplazamiento du a todos ellos, mediante la inser-
cién de una fase progresiva fija a la salida de la DFT !, de forma que se consiga, por
ejemplo, distribuir los haces de una agrupacion con N par, simétricamente respecto
a la direccién normal a la agrupacién'.

La construccién de una matriz de Butler generalizada para agrupaciones lineales
se traduce en la busqueda de una arquitectura que realice la transformada discreta
de Fourier inversa. Ya que habitualmente los algoritmos de cdlculo de DFT hacen
referencia a la transformada directa, serd interesante utilizar las propiedades de
dualidad de la DFT:

{ [n] 27T X[k) } (16)
X[n] 255 Na[((—k))n]

se concluye, que bastara con buscar una implementacién de la DFT directa de N
puntos (DFT-N) y reordenar la salida de acuerdo con (4.6), donde ((—k))x significa
—k en médulo N; en cuanto al factor N que aparece en la relacién dual de (4.6), no
tiene importancia alguna, pues ese término constante en la relacién entre entradas
y salidas de la red, viene determinado por la divisién de la potencia de la senal de
entrada entre las NV salidas. De hecho, teniendo en cuenta el criterio de conservacion
de la energia, la implementacion analégica ideal de la DF'T-N corresponde a lo que
en el campo del procesado de imagen, se conoce como DFT unitaria (DFT,):

oo

X (V) = \/LN Z x[n]e 7" (4.7)

n=—0oo

A la hora de realizar fisicamente la red que implemente analégicamente la DET !,
se pueden utilizar descomposiciones similares a las realizadas en el campo del pro-
cesado de senal, con el fin de simplificar su calculo. Asi, cuando el nimero de ele-
mentos y de haces fuera una potencia de dos (N = 2P), se puede aplicar el algoritmo
FFT! base-2 que reduce significativamente el nimero de operaciones, quedando una
arquitectura final formado por p = log, (V) capas con N/2 DFT-2 (redes 2 x 2, co-
nocidas en el campo del procesado de senial como mariposas) y N/2 multiplicaciones
por fasores en cada capa. En la figura 4.2, se muestra la estructura de una DFT-2,
cuya implementacién analdgica es un hibrido de 180°; mientras que los productos

'Algunas implementaciones de matrices de Butler incluyen los citados desfases fijos interna-
mente, por lo que en esos casos no se podria hablar estrictamente de que la matriz fuera una red
DFT!.

i Fast Fourier Transform.
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HIBRIDO

180°

—
-

Figura 4.2: Esquema de DFT de 2 puntos (¢ = 0) e implementacién analégica de la
misma.

por fasores se traduciran en desfasadores fijos. Por consiguiente, la implementacion
fisica de una DFT de N puntos, cuando N = 2P, requiere N/2 - log,(/N) hibridos y
N/2 -logy(N) desfasadores fijos, de forma andloga a la mostrada en la figura 2.12.

Para los casos en los que N no sea una potencia de dos, serd necesario recurrir
a otros algoritmos 6ptimos, distintos de la FE'T, para el cdlculo de la DET [Opp89].
Todos los algoritmos eficientes se basan en la descomposicién de N en factores;
basicamente, se puede hablar de dos grupos de algoritmos: algoritmos Cooley-Tukey
y algoritmos de factores primos (PFA). El primer grupo incluye los algoritmos base-
R, adecuados para los casos en que NN es expresable como una potencia de un nimero
entero (N = R") y que de forma similar al caso de la FFT se componen de diferentes
capas formados por redes R x Ry desfasadores; también incluye los algoritmos de
ratio mezclado cuando N es expresable como producto de factores no iguales. El
algoritmo de factores primos puede utilizarse cuando N = N; - Ny donde Ny y N»
son factores primos entre si y tiene como caracteristica mas importante e interesante
que la DFT de N puntos (DFT-N) estd formada tinicamente por una capa de N;
redes de tamano Ny X N, interconectada con otra capa de N, redes de N; x Ny,
sin necesidad de desfasadores entre ambas capas, cualidad muy interesante desde el
punto de vista de modularidad de la red.

Para cualquiera de los algoritmos que se desee implementar, es muy importante
tener en cuenta el reordenamiento de entrada o salida impuesto por el mismo, ademas
del debido a la propiedad de dualidad expresada en (4.6). Este reordenamiento
partira del orden inicial impuesto por los elementos de antena situados en nd,,
n =0...N —1y la posicién de los haces siguiendo el orden u,, n =0...N —1
indicado en (4.4).

Conviene resaltar que todos los algoritmos se basan en dividir el cdlculo de la
DFT-N en varias DFT-N; mas pequenas, que consitituiran las celdas basicas. Un
criterio muy importante a la hora de buscar la implementacién mas adecuada, serd
escoger aquella que utilice un menor niimero de tamanos de celdas bésicas distintas.

En la figura 4.3, se muestra el esquema de una celda bésica de tamano N x N,
donde se indican los desfases (—¢,,,) que sufre una sefial desde la entrada n-ésima
hasta la salida m-ésima. Estos desfases coinciden con los obtenidos en una red que

i Prime Factor Algorithms.
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Celda Béasica N x N

—¢mn | Eo | E1 E, e En_1
So 0 0 0 0
Ey o— —o0 So
S 0 & 2  —
E, o— —o 51
52 0 am 87 4m(N—=1)
E S N N N
2 0 DFT, — N o w2
En_10— —O Sn-1 Sn_1 | o |Em@-u|ameeyn)o 2,,(NN_1)2

Figura 4.3: Esquema general de una celda béasica N x N.

implemente una DF'T; ademas, en el caso de una celda ideal analégica, las senales a
la salida vendrian afectadas por un factor 1/v/ N, debido a las pérdidas por divisién
de la senal, y, por lo tanto, la red ideal cumplira:

Sm — 1 e_j¢mn —

B, - Un ﬁe TN (4.8)

Se ha visto que una red conformadora que realice una operacién DFT,! de N
puntos, es adecuada para conformar los NV haces equiespaciados tipicos de una matriz
de Butler (haces que para el caso particular d, = /2 y distribucién uniforme son
ortogonales entre si, como se vié en 2.3). Sin embargo, en condiciones habituales,
y salvo que se deseara combinar haces (para aumentar el ancho de haz o reducir el
NLPS), la red conformadora va a ser utilizada siempre con entradas independientes,
de forma que para cada haz se tiene una tnica entrada activa y el resto a cero; lo
cual permite en algunos casos simplificar la estructura de la DFT, .

Un ejemplo de estas simplificaciones es la insercion de algin desfase fijo en el
camino recorrido por una senal, desde el acceso del haz n-ésimo pero no en el resto;
en este caso el efecto sobre los factores de agrupacion es nulo, pero la red deja de
ser una DFT, !, en sentido estricto. A cambio, esta modificacién puede redundar
en una simplificacion de la arquitectura de la red conformadora, por medio de una
reduccion de elementos (i.e., hibridos, desfasadores, elementos concentrados), lo cual

se traduce en una reducciéon de costes, pérdidas y peso.

Matriz de Butler generalizada para agrupaciones planas

Las agrupaciones de antenas planas presentan una mayor libertad a la hora de situar
los elementos radiantes, pues éstos se pueden distribuir de forma regular en un plano
tanto con una rejilla rectangular como con una triangular/hexagonal.

A continuacién se analizan ambas distribuciones, con el objetivo de encontrar
arquitecturas eficientes para la conformacion de haces.
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Rejilla rectangular El factor de agrupacién de una agrupacion plana rectangular
con N x M elementos es:

-1M-1

Z Z Bnme]ku (nds) e]kv(mdy) (49)

n=0 m=0

que si se compara con la expresién de una transformada de Fourier discreta en el
tiempo para dos dimensiones con muestreo rectangular (DTFT-2D,..):

X (7, e72) = Z Z z[n, mle Ine Iwm (4.10)

n=—0o00 m=—0o0

se puede comprobar que el factor de agrupacion es la DTFT-2D,... de los alimentacion
de la agrupacion:

F(—kud,, —kvd,) = DTFT [B,,] (4.11)

Si se construye una senal peridédica a partir de la alimentacion B,,,, es posible
calcular la transformada de Fourier discreta en dos dimensiones (DFT-2D,..) de
la alimentacién (Byy,), cuyos N x M valores (X [—ku,d,, —kv,d,]) corresponden a
muestras del factor de agrupacién en las siguientes posiciones del dominio transfor-
mado:

A g ] (4.12)

(—up, —vq) = [pdm_N’q—dyM
donde p = 0...N -1y ¢ =0...M — 1. Se puede observar en (4.12) que las
muestras del dominio transformado siguen una rejilla rectangular con espaciado

entre muestras:

A
Au = N (4.13a)

Av = 4.13b
v = (113D)

S8

Para implementar la DFT,-2D,.., es interesante descomponerla de la siguiente
forma:

N—1M-1
X[pq = me m]eT PPN eI
=0
LN M
= — — x[n,m]e_ﬂ”qﬁm =iy n (4.14)
\/N (n:O M n;)

donde el paréntesis interior resulta ser una DFT,-1D de M puntos para cada una
de las N filas, (Xauz [, ¢]); a continuacion, se cogen las N salidas correspondientes
a la columna g-ésima de esas DFT,-1D y se realiza otra tanda de DFT,-1D:

Xp.ql = % (Z Xauz 1, ] e—ﬁ”’“%”> (4.15)
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Figura 4.4: Matriz de Butler para agrupaciones planas rectangulares de N x M
elementos.

es decir, la DFT,-2D,... se puede calcular a partir de N DFT,-1D de M puntos y
M DFT,-1Dde N puntos. Finalmente, aplicando la propiedad de dualidad de la

DFT-2D, se pueden reordenar los accesos de la red DFT,-2D, para que realice la
DFT,!-2D deseada:

{ xu[n, m] M Xy [pa Q] } (4.16)
Xul[p,dl 22 2 ((—) s (=) ud)

Por consiguiente, para el caso particular de agrupaciones planas con N x M
elementos dispuestos en una rejilla rectangular de N filas y M columnas se pueden
utilizar N matrices de Butler de tamano M x M (DFT;'-1D-M), mas M matrices
de Butler de tamaiio N x N (DFT;'-1D-N), dispuestas de acuerdo con la descom-
posicién en filas y columnas, mostrada en la figura 4.4, sin necesidad de desfasa-

dores entre filas y columnas; resultado, por otra parte, ya conocido en la practica
[But61, She68].

Para el calculo de las DFT,-1D, se utilizard el algoritmo mas adecuado de los
presentados en la seccion precedente, para el caso de agrupaciones lineales.

Rejilla Hexagonal Como se ha comentado en el apartado 4.2.1, se pretende utilizar
distribucién hexagonal de los elementos de la agrupacion, con el fin de reducir el
nimero de elementos necesarios; ademas, la distribucion de los haces en el dominio
(u,v), serd también hexagonal para conseguir una mejor cobertura. Una vez se ha
escogido el conjunto de haces (al menos su posicién relativa) y la situacién de los ele-
mentos de la agrupacién, queda por encontrar una arquitectura de red conformadora
que sea Optima y eficiente.

Antes de comenzar a analizar la estructura de la red conformadora, es necesario
presentar el teorema del muestreo para rejillas hexagonales [Mer79, Mer83], con el
fin de introducir una serie de términos y conceptos, imprescindibles para la poste-
rior discusion sobre la arquitectura del conformador. Muchos de los términos aqui
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Figura 4.5: Rejilla hexagonal Ly generada por la matriz de muestreo V = [vq, vs].

incluidos corresponden al campo de la teoria de los niimeros.

En la figura 4.5, se muestra sobre unos ejes cartesianos un conjunto de elementos
sobre una rejilla hexagonal; rejilla que se puede caracterizar, entre otras, por la
siguiente base V = [v,vy] = [(2,0)7,(1,1)], expresada en coordenadas euclideas
(p1,p2). Cada elemento de la rejilla viene caracterizado por un vector de dos enteros
n = [n;,ny]", de forma que respecto a los ejes cartesianos, la posicién de cada

elemento es:
y41 V11 Va2t | [ 2 1| |m
S P s O I
donde V es la matriz de muestreo, que para el caso de muestreo rectangular seria

una matriz diagonal. A partir de la matriz de muestreo, se define la densidad de
muestreo en dos dimensiones como la inversa del médulo de su determinante, det |V].

Se define la rejilla Ly, generada por la matriz de muestreo V, como todos aquellos
puntos p generados a partir de (4.17) con n cualquier vector de enteros.

Sea x [n] un conjunto finito de muestras tomadas de acuerdo a la matriz de
muestreo V en los puntos del espacio cartesiano p = Vn, se define la DTFT en dos
dimensiones con muestreo V (DTFT-2D) como:

X(w):X<[:;]> = f: f: z(n)ev'P = i i z(n)e @'Vr (4.18)

n1=—00 N2=—00 nN1=—00 N3=—00

donde si se particulariza para el caso de muestreo hexagonal, para la matriz de
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muestreo de la figura 4.5 se obtiene:

NS

siendo w el vector de frecuencias discretas referido a los ejes cartesianos (pi, ps).

Si se compara la expresién de la DTFT (4.18), con la correspondiente al factor
de agrupacién, de una agrupacion plana con N elementos distribuidos en el plano
XY de acuerdo con la rejilla Ly, considerando d, y d,, como las unidades de medida
en los ejes (z, 9):

Tn
jk[udy vdy][z_ﬁ]

N-1 N-1
F(u,v) = Z Byt o] = Z Be (4.20)
n=0 n=0

se comprueba que, el factor de la agrupacion es la DTFT en dos dimensiones de la
alimentacién de la agrupacion B,,:

F(s) = DTFT |B,] (4.21)
donde:

SR R

Por consiguiente, y al igual que ocurria para los casos anteriores, la red confor-
madora para rejillas hexagonales deberd implementar la DFT, '-2Dy,,; pero antes,
deberan hacerse una serie de consideraciones sobre el calculo de la misma. Para defi-
nir la DFT de una secuencia bidimensional, ésta debe ser finita dentro de una cierta
superficie y ademas debe poderse cubrir todo el espacio bidimensional definido por
la matriz de muestreo, Ly, mediante la repeticién periédica de la misma; lo que se
denomina propiedad de cobertura de la secuencia; de forma que si no se cumpliera,
se deberia rellenar con elementos nulos, hasta conseguir una nueva secuencia que si
la cumpliera.

Para la repeticion periddica de la secuencia se introduce una matriz de periodi-
cidad, N, formada por dos vectores independientes (det N # 0) de niimeros enteros,
que indican cudnto hay que moverse en el sistema de coordenadas (vy,vs) para en-
contrar dos muestras repetidas, de forma que la secuencia periddica, Z[n], obtenida
de repetir x[n|, cumplira:

Z[n+ Nr| = 7 [n] (4.23)

para cualesquiera vectores de enteros n y r. El mddulo del determinante de la
matriz de periodicidad, es igual al nimero de muestras de la secuencia finita. En
la figura 4.6, se muestra un ejemplo de secuencia x [n] muestreada sobre la rejilla
Ly con la matriz de periodicidad N = [2 7%]. En general, para cualquier secuencia

finita la matriz de periodicidad N no es tnica.
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° ° ¢ ° ° \. ° °

Figura 4.6: Ejemplo de secuencia finita con doce elementos (trama mds oscura) y
que cumple la propiedad de cobertura con la matriz de repeticién N = [ny, na] en
la rejilla hexagonal Ly, V = [vq, val.

Una vez se dispone de una secuencia finita, que cumple la propiedad de cober-
tura, se ha encontrado una matriz de periodicidad adecuada y se ha generado una

secuencia periédica, se puede descomponer la secuencia periédica Z[n] en sus series
discretas de Fourier (DFS'):

X[k =) i[n]e M EN o (4.24)

nely

donde Iy es un periodo de Z [n]. Por otro lado, la expresién de la DFS™! es:

. 1 St ikt erN-1
= X [K] 7 N 4.2
Tl =N > XKe (4.25)

donde Jy es un periodo de X [k], secuencia cuyo matriz de periodicidad es NT, como
se puede comprobar facilmente en (4.24).

Comparando (4.24) con (4.18), se puede comprobar que los valores de la DFS
corresponden a muestras de la DTF'T en:

ki(2rN7!) = wiV (4.26)

despejando, se obtiene los valores de frecuencia w a los que corresponden las muestras
de la DFS:

w= (V) 2Nk =U (N "k (4.27)

'Discrete Fourier Series.
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donde se ha introducido la matriz U = 27 (V_I)T, que define la repeticién de la
DTFT en el dominio transformado continuo y por lo tanto, define la posicién de
los 1ébulos de difraccién. Como la citada matriz U sélo depende de la matriz de
muestreo V, se comprueba que la posicion de los lobulos de difraccién depende
unicamente de la rejilla sobre la que se coloquen los elementos y no de su nimero o
posiciéon dentro de la rejilla.

Observando el resultado (4.27), se deduce que la matriz R = U (N1)' rige el
muestreo en el dominio transformado, que, para el caso de la red conformadora de
la agrupacion, implica que define la posicion y distribucién de los maximos de los
haces a conformar:

[é} — —(N“'v T [Zj (4.28)

Por lo tanto, en los casos en los que la matriz N no es unica, uno de los criterios
a la hora de escoger la solucién mas adecuada, sera observar a qué distribucién de
los haces corresponde’.

Finalmente, el cdlculo de la DFT, consiste en la eleccién de un periodo de 7 [n]
(x, [n] definida en Iy) y un periodo de X [k] (X, [k] definida en Jy), de forma que
la DFT queda definida como:

X, [k] =) x,[n]e ik @N On keJy  (4.29)
I’IGIN
o o) = |detN| 3 e nely  (430)

el resultado de la DFT no depende del periodo escogido; pues, en cualquier caso
se obtienen las N muestras no repetidas de las secuencias periddicas en ambos
dominios. En cambio, el algoritmo de calculo, si depende del periodo escogido y por
lo tanto, su complejidad.

Comparando las expresiones (4.29) y (4.30), se observa que, salvo un término
constante, que no tiene ninguna importancia para el diseno de la red conformadora,
el célculo de la DFT™!'-2D requiere los mismos calculos que la DFT™'-2D, més
una reordenacién a la salida en funciéon de observar a qué puntos del periodo Iy
corresponden los indices —n, teniendo en cuenta la matriz de periodicidad N.

Simplificacién de la DFT-2Dy,,

Se ha presentado de una forma genérica la ecuacién que permite el cdlculo de la
DFT para muestreo hexagonal. Partiendo de esa ecuacion, se pueden aplicar di-

Por ejemplo, la elecciéon adecuada de la matriz de periodicidad, N (rellenando con ceros la
secuencia z [n] si fuera necesario para cumplir la propiedad de cobertura), permite escoger confor-
madores que generen una distribucién de los haces rectangular o hexagonal, independientemente
de la rejilla utilizada para la posicién de los elementos [Mer83].
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versos algoritmos para implementarla de una forma eficiente [Gue86]. Los citados
algoritmos para el cdlculo eficiente de la DFT, se basan en que en la ecuacién (4.29)
se necesita hacer un sumatorio sobre el conjunto de las N muestras de z [n], pero
realmente es lo mismo coger una muestra concreta o algunos de sus equivalentes
periddicos en la secuencia repetida 7 [n], lo que importa, es que el conjunto escogido
represente a las /N posibles muestras distintas que hay en la rejilla total Ly. Una se-
leccién adecuada del citado conjunto de N muestras dispersas, permitira simplificar
considerablemente el célculo de la DFT.

Antes de establecer criterios para la seleccion de ese conjunto de muestras, es
necesario introducir algunos conceptos de la teoria de los nimeros. Se denomina
clase de equivalencia [n;], a todas las posiciones dentro de la rejilla Ly, que se
puede obtener desplazdndose desde la posicién n;, sobre la citada rejilla con la
matriz de periodicidad N, es decir todas las posiciones periédicas respecto a n,.
Evidentemente, hay tantas clases de equivalencia como muestras tenga la senal x [n],
es decir N; al conjunto de las N clases de equivalencias se le denomina residuo
moédulo N, y se representa por Lyn. Al escoger una posicién de cada una de las
N clases, se obtiene un conjunto de representantes, que es lo que se necesita para
realizar el sumatorio de (4.29). Haciendo el mismo razonamiento en el dominio
transformado, pero teniendo en cuenta que ahora la periodicidad la fija la matriz
N, se hablard de residuo médulo N representado como Ly /nt- Teniendo en cuenta
ambas definiciones se pueden reescribir las ecuaciones transformadas como:

X[k]= Y z[n]e i @EN o ke Lyn (431
nelyn

ohel= |detN| Z X [k e N nelyn  (432)
I/N‘r

Los tinicos parametros que se pueden variar para optimizar el calculo de la DFT
son, la matriz de periodicidad, cuando ésta no es unica, y la eleccion de los conjuntos
de representativos para los sumatorios de (4.31) y (4.32).

Criterios de optimizacion A la hora de optimizar la arquitectura es necesario dis-
poner de algunos criterios para realizar una correcta seleccién; teniendo en cuenta
que la estructura del conformador sera similar a la obtenida para los casos de agru-
paciones lineales y planas rectangulares, los criterios a tener en mente seran:

e Buscar una descomposicion en filas y columnas al estilo de la figura 4.4.

e Maximizar la modularidad del diseno, con el menor nimero posible de celdas
basicas diferentes.

e Reducir o eliminar los desfasadores fijos que interconectan las diversas capas,
tal y como se consigue con el algoritmo PFA en una dimension.
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Conversion a DFT-2D rectangular Como primer paso, se descompondra la matriz
de periodicidad N en su forma normal de Smith:

N=CDE (4.33)

donde C y E son matrices de enteros con determinante unidad, mientras que D es
una matriz diagonal de nimeros enteros donde D;; es divisor de Dy,. En general,
existen miltiples soluciones para (4.33).

Introduciendo (4.33) en (4.31) se obtiene:

X[k]= Y z[n]e/dEEDTHCTn ke Lyn  (4.34)
HGLI/N
definiendo:

n, = C'n (4.35a)
k, = (E)'k (4.35b)

se puede simplificar:
X[(Ek]= ) 2 [Cn,] e /<H@r D )n, k. € Lyp (4.36)

nreLI/D

resultado que define una DFT-2D,.. de tamanio D;; X Dy tipica, ya resuelta en
el apartado anterior (Fig. 4.4). Teniendo en cuenta que el determinante de D es
igual a Dy - Dys vy también igual al determinante de N, que a su vez es el nimero
de elementos de la secuencia x [n], se puede comprobar, que dada una secuencia,
existe un numero finito de posibles matrices D, que cumplan todos los requisitos;
por ejemplo si det |IN| = 27, las tinicas posibilidades son D = [3 3] y D = [} 2], que
equivalen respectivamente a un conformador para una agrupaciéon plana de tamano
3 X 9y un conformador para una agrupacion lineal de 27 elementos.

Algoritmo bidimensional de factores primos  El algoritmo PFA se puede generalizar
a M dimensiones, partiendo del teorema del residuo chino (CRT') para niimero en-
teros [Gue86], cuyo enunciado permite dividir el residuo (n € Ly/n) en dos residuos
de menor tamano (n € Lyp, y n € Ly/q,), de forma que, para obtener n represen-
tantes de las clases equivalentes, se pueden tomar p representantes de n € Ly/p, y
q representantes de n € Ly/q,, donde p y ¢ son dos numeros primos entre si, cum-
pliéndose ademas que el determinante de la matriz N es el producto pq, ademas de
ser el nimero de elementos N. La relacion entre las matrices N, P, y Q debe ser:

N - P1 Q1 == Q2 P2 (437)

Teniendo en cuenta (4.33), D también tiene como determinante pg, por lo que
facilmente se puede descomponer en el producto de dos matrices diagonales con
determinantes respectivos p y ¢:

'Chinese Remainder Theorem.
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en ese caso, es inmediato realizar la descomposicién de (4.37) como:

P.Q, = (CD,)(D,E) (4.39)
Q.P, = (CD,)(D,E) (4.39b)

Una vez se ha encontrado la descomposiciéon matricial necesaria para aplicar el
CRT, falta el dltimo paso: realizar una asignacién de cada elemento de n € Ly/n
a un par (nj,ny), donde n; € Lyp, y ny € Ly/q,. Anédlogamente, se debe realizar
otra asignacién en el dominio transformado: cada elemento de k € Ly/nt a un par
(ky,ky) donde k; € LI/Q{ y ks € LI/P;' Una de las posibles soluciones es:

n = DyC'n; +((D;C 'ny))n (4.40a)
k = E'Dy(E )k, + (ETDy (E ) ky))nt (4.40D)

Definiendo la nuevas variables

n; = ((C'ny))p, (4.41a)
n. = ((C'ny))p, (4.41D)
k,y = ((D2:E 'k)))p, (4.41¢)
ke = ((D:E7'ky))p, (4.41d)

que unicamente implican una nueva permutacion de los indices, se puede simplificar
la expresiéon de la DFT-2Dy,,, como:

_ T
krl,kr2 § E nrl, nrz] e —j2rke f Dy~ nrl j2rke2" D2 ngo (442)

nrl n.2

expresion que se puede descomponer facilmente en dos DFT-2D,..., de tamanos p y
q evaluables de acuerdo con lo indicado en el apartado anterior, o incluso se puede
volver a aplicar el algoritmo MDFA.

Resumen DFT-2Dp., A la hora de implementar una matriz de Butler generalizada
para rejilla hexagonal, tanto en el dominio de los elementos de la agrupacién como
en el dominio de la posicion de los haces, los pasos a seguir para su diseno seran los
indicados a continuacién, que se muestran graficamente en la figura 4.7:

1. Escoger la secuencia inicial, x [n], teniendo en cuenta que se debe cumplir la
propiedad de cobertura; lo que puede obligar a rellenar la secuencia y que
ésta tenga un numero de puntos, H, mayor que el nimero de elementos de la
agrupacion, E.

2. Escoger la matriz de periodicidad N y descomponerla segiin (4.33).
3. Aplicar uno de los métodos siguientes:

e De acuerdo con la matriz D, descomponer como en el caso de DFT-2D,..
para una rejilla rectangular Dy; X Daos.
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Conformador
Rect. (H = D11 - D22)

Agrupacién
FE elementos
Rejilla hexagonal, V

H haces

Rejilla segin Ny V MDFA (H = pq)

Periodicidad, N

Seleccién eficiente

de un periodo

Cobertura
Relleno, H > E
DSF DFT
H puntos H puntos
X [k] Xp [K]

Figura 4.7: Resumen del calculo de la arquitectura 6ptima de red conformadora
para agrupaciones con rejilla hexagonal.

e Si el nimero de elementos de la secuencia, H, se puede expresar como
el producto de dos factores primos entre si (H = pq), aplicar el método
MDFA, que descompone la DFT-2Dy,., original en un total de p + ¢
DFT-2D?,, de menor tamano'; en concreto p DFT-2D?,. de ¢ puntos y

g DFT-2D;,, de p puntos. Posteriormente, se puede volver a aplicar el
método MDFA, o bien descomponer en filas y columnas de acuerdo con

lo indicado previamente para DFT-2D;

rec*

4. Tener en cuenta las asignaciones de indices realizadas en cada paso, para or-
denar finalmente, tanto los accesos de los haces como los de los elementos de
antena. Ademads, se debe tener en cuenta una reordenacién final de los ac-
cesos de los elementos de antena, para que la red DFT-2Dy,, implemente la
DFT-2D,}

hex*

e Si se utilizé la descomposicion rectangular, en el plano de los elemen-
tos se debe aplicar la siguiente relacién entre la numeracion de la red
conformadora rectangular y la numeracion de los elementos de la antena:

Ngntena = _Cnred (443)

mientras que los accesos de la red en el plano de los haces, corresponden
a las siguientes posiciones de los haces en el dominio frecuencial:

Kpo: = E'k,eq (4.44)

posiciones que se pueden traducir al dominio (u,v) de acuerdo con (4.22).

fAlguna de las dos DFT-2D?__ podria ser de tamafio S x 1, es decir una DFT-1D.

rec
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Figura 4.8: Ejemplo de secuencia bidimensional sobre rejilla hexagonal, que cumple
la propiedad de cobertura.

e Si se aplicé el método MDFA, se deberan invertir las ecuaciones (4.41)
para obtener las ordenaciones en el plano de los elementos y en el plano
de los haces, teniendo en cuenta, para el caso de los elementos, el cambio
de signo para implementar la DFT—2D,;1$. En el plano de los haces se
deberd utilizar (4.22) para pasar las coordenadas de frecuencias (kp,.) al
dominio (u,v).

Ejemplos de aplicacion Como se ha visto previamente, todo el proceso de simplifi-
cacién de la red conformadora de haces, descansa sobre la descomposicién factorial
del nimero de elementos de la secuencia original. Es habitual que la distribucién
hexagonal de la agrupacion presente un contorno hexagonal regular, con L elemen-
tos por lado, lo cual implica una agrupacién de E = 3L? — 3L + 1 elementos. Una
secuencia formada por esos E puntos, cumple la propiedad de cobertura dando lugar
a un conjunto de E haces distribuidos en el plano (u,v), de acuerdo con una rejilla
hexagonal. Desgraciadamente, esa secuencia no permite una simplificaciéon adecua-
da de la red conformadora, ya que el nimero de elementos resulta ser un nimero
primo o producto de nimeros primos (7, 19, 37, 61, 91=7x13, 127, 169=13x13,
217=T7x13, 271, ...), demasiado grande para permitir una descomposicién en fac-
tores simples, que permitan utilizar de forma intensiva redes de pequeno tamano.
Por consiguiente, convendra rellenar la secuencia de los elementos de la agrupacién
con H — F elementos ficticios extra, de forma que, se cumpla simultdneamente la
propiedad de cobertura, que el nimero total de elementos H sea factorizable en fac-
tores pequenos y que la matriz de periodicidad de la nueva secuencia, dé lugar a una
distribucién hexagonal de haces. Dos soluciones adecuadas para estos tres requisitos
son las secuencias rectangulares y las secuencias hexagonales, no regulares (Fig. 4.8);
éstas tdltimas vienen definidas por dos niimeros N; y N,, con un nimero total de
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elementos H = 2N;N, + N2, de forma que, para el caso particular Ny = No, el
nimero de elementos serd H = 3NZ, que permite una facil descomposicién factorial.

En la figura 4.9 se muestra como, para una agrupacion hexagonal regular de 19
elementos, se puede utilizar tanto una red conformadora de 27 elementos (relleno
a secuencia rectangular no regular), como una de 36 elementos (relleno a secuencia
rectangular) anadiendo adecuadamente elementos ficticios extra. Ambos conforma-
dores admiten la descomposicion a DFT-2D rectangular, de forma que a la primera
le corresponde una descomposicién 3 X 9, mientras que a la segunda le corresponde
una 6 x 6. Posteriormente, los conformadores de tamafio 9 y 6 se pueden descom-
poner en conformadores de 2 y 3 elementos.

En concreto, si se escoge el conformador de 27 elementos, la descomposicién
3 x 9 implica que la red conformadora se puede obtener mediante tres redes 9 x 9,
interconectadas con nueve redes 3 x 3, tal y como se muestra en la figura 4.10.
Como posterior simplificacion, en la figura 4.10 se ha descompuesto cada red 9 x 9
en seis redes 3 x 3 aplicando el algoritmo Cooley-Tukey en base 3 [Opp89]. El
paso final, consiste en la reordenacién de los accesos, de acuerdo con la posicién real
de los elementos de la agrupacion, siendo la numeracion indicada en la figura 4.10,
la correspondiente a la geometria de la figura 4.13. Otra posible arquitectura de
red conformadora, que hace un uso intensivo de DFT-1D de tamano 3 x 3, es la
mostrada en la figura 4.11, que corresponde a una secuencia rectangular similar a
la de la figura 4.9b.

4.2.3 Caracteristicas de las celdas basicas del conformador
de haces de radiofrecuencia con peso reducido

En resumen, se estd considerando una red conformadora de haces de radiofrecuencia
de peso reducido, para la generacion de multiples haces distribuidos hexagonalmente
en el dominio (u,v), con una agrupacién plana de antenas, con elementos distribuidos
también de forma hexagonal.

Sus principales ventajas serian:

e Peso reducido, gracias a la utilizacion de tecnologia MMIC, estimédndose un pe-
so aproximado de 2 kg para un conformador de haces de dimensiones 256 x 256
[Cor96].

e Tamano reducido (limitado por el tamano de los conectores).
e Numero reducido de desfasadores fijos.

e Alta modularidad: la red completa puede construirse usando un tunico tipo de
celda constructora.

Por otro lado, las celdas béasicas MMIC, presentan unas pérdidas de insercién
mayores que las del disefio equivalente en tecnologia MIC, pero, a cambio, ofrecen
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Figura 4.9: Relleno de la secuencia correspondiente a una agrupacién de £ = 19
elementos, con contorno hexagonal (trama més oscura) cumpliendo cobertura y
distribucién hexagonal de los haces. a) Secuencia hexagonal no regular con H = 27
elementos. b) Secuencia rectangular con H = 36 elementos.
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Figura 4.10: Arquitectura funcional del conformador de haces de Butler 27 x 27
para agrupaciones planas hexagonales.
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un tamano reducido, una fiabilidad mas alta y un menor tiempo de desarrollo. El
efecto de las variaciones del proceso MMIC, puede evitarse mediante alguna forma
de sintonizacion.

El diseno en estudio corresponde a una DFT de tres puntos, que de acuerdo con
la figura 4.3, tendrd el diagrama de bloques funcional de la figura 4.12 y seria la
celda bdsica para las redes conformadoras de haces de tamano 27 x 27 (Fig. 4.10)
y 81 x 81 (Fig. 4.11).

Las salidas de la red conformadora de haces 27 x 27 de la figura 4.10, seran
conectadas a los 27 elementos de antena, correspondientes segin la numeracién
mostrada en la figura 4.13, o al subconjunto de 19 elementos de la misma figura si
el resto de salidas estuvieran terminadas.

Por otro lado, es de esperar que el circuito MMIC, que implemente la DFT de
tres puntos, esté compuesto de elementos pasivos concentrados (bobinas y conden-
sadores), de forma similar a como se puede implementar una DFT de dos puntos,
compuesta de un hibrido y un desfasador, ambos elementos realizables a partir de
elementos pasivos.

En resumen, un circuito pasivo muy simple, inicamente con bobinas y conden-
sadores, es la celda bésica para un conformador de haces de radiofrecuencia. Este
circuito serd implementado en tecnologia MMIC. Para un proceso tipico de una
fundicion MMIC, se puede esperar una varianza muy pequena de los valores de las
inductancias. Por otro lado, se puede esperar una varianza bastante significativa
de los valores de las capacidades (principalmente debido a la varianza geométrica
en la anchura del dieléctrico de los condensadores MIM). Siempre y cuando todos
los MMICs de cada conformador de haces vengan de la misma oblea, todos los con-
densadores presentaran el mismo error sistematico, con una pequena varianza entre
ellos (menor del 2%). Con el fin de solventar esta variacién sistemdtica del proceso,
en cuanto a la capacidad, se ha considerado un diseno sintonizable mediante diodos
varactores. La tensién de control para estos varactores, seria compartida entre todos
los dispositivos que formaran el conformador de haces, ya que la misma variacion
en la capacidad es esperable para la misma oblea.

4.3 Diseno de la celda basica 3 x 3 con tecnologia
MMIC

El objeto de esta seccién es el diseno de una matriz 3 x 3 MMIC, para una red
conformadora de haces de radiofrecuencia, con peso reducido en banda S.

Aunque el proceso DO2AH puede no ser el 6ptimo para el diseno de circuito pasivo
en banda S, la oportunidad de usar el proceso que se encontraba en ese momento
bajo prueba en la seccion XRM de ESTEC, lo hacia muy interesante para comprobar
la validez de la nueva arquitectura de conformador de haces de radiofrecuencia.
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Figura 4.12: Diagrama de bloques funcional de la DFT unidimensional 3 x 3.
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Figura 4.13: Numeracion de los 27 elementos de la secuencia hexagonal no regular
y de los 19 elementos de la agrupaciéon hexagonal regular.
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4.3.1 Datos generales

Algunos datos generales sobre el circuito, el proceso de fabricacion y las herramientas
de diseno se desglosan a continuacion.

Especificaciones del circuito

De acuerdo con los requisitos del sistema global se han definido las siguientes espe-
cificaciones:

e Frecuencia: 2.3 GHz.

e Un ancho de banda inferior al 1%.

e Pérdidas de insercion tan bajas como sea posible.

e Diferencia entre las pérdidas de inserciéon de las salidas, para una misma en-
trada: + 0.5 dB.

e Diferencia entre las fases de insercién de las salidas, para una misma entrada:
+ 0.5°.

e Pérdidas de Retorno > 15 dB.
e Impedancia nominal: 50€2.

El disenio debe ser capaz de satisfacer todas las especificaciones, teniendo en cuen-
ta posibles variaciones debidas a las tolerancias del proceso de fabricacion [PML94].

Caracteristicas del proceso D02AH

Al igual que en el caso del diseno del desfasador variable del capitulo 3, el proceso de
fabricacion utilizado ha sido el proceso DO2AH, de la fundicién Philips Microwave
Limeil, cuyas caracteristicas mas importantes pueden consultarse en el apéndice B.
Se trata de un proceso basado en transistores con alta movilidad de los electrones y
heteroestructura pseudomdrfica (P-HEMT!).

Herramientas de diseno

La mayoria de las simulaciones llevadas a cabo durante este diseno, fueron hechas con
el paquete LIBRA Serie IV de HP-EESOF. El entorno MATLAB de The MathWorks
Inc., ha sido usado para simular la red conformadora de haces en su totalidad, debido

i Pseudomorphic-High Electron Mobility Transistor.
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Figura 4.14: Arquitectura de la matriz fija 3 x 3 (Topologia 1).

a las limitaciones en cuanto a numero de accesos del paquete LIBRA. MATLAB
también se ha utilizado para evaluar el diseno, en cuanto a su comportamiento en
término de parametros de antena.

4.3.2 DMatriz 3 x 3 fija

Seleccién de la topologia del circuito

Se estudiaron dos topologias para el diseno del circuito, con el diagrama de bloques
funcional mostrado en la figura 4.12.

e Topologia 1:

La primera estructura (Fig. 4.14) usa tres acopladores de 90° y cuatro des-
fasadores fijos. Esta arquitectura es la tipica mostrada en la literatura para
matrices de Butler de tres puntos [CSE].

En esta topologia, el valor de desfase de los desfasadores fijos PS;, debe ser
0° 6 180°, si se consideran acopladores de 90° reales tipicos (insercién de fase
de -90° y -180° para las ramas directa y acoplada, respectivamente) y se re-
quieren niveles iguales de amplitud en las tres salidas, independientemente de
los valores de fase a la salida. En ambos casos, los valores de PSy, PS;y PSy
seran elegidos de acuerdo a una misma insercion de fase para las tres salidas
(Sp, S1y S2) cuando la entrada activa sea Ey. Ambos casos se muestran en la
figura 4.15, junto a sus diagrama de bloques funcionales.

Obviamente, la figura 4.15a es la solucién correcta, pero la figura 4.15b podria
ser util si las entradas F; y Fy se conmutasen.

El acoplador de 90°, se implementaria con el equivalente concentrado del aco-
plador direccional con ramas paralelas’. En este circuito equivalente, las sec-

i Branch-line coupler, en terminologfa inglesa.
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Figura 4.15: Implementacién real de la topologia 1. a) Opcién 1. b) Opcién 2.
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Figura 4.16: Circuitos equivalentes concentrados de acopladores direccionales con
ramas laterales para una frecuencia de 2.3 GHz. a) Acoplamiento -3 dB y desfase
entre salidas 90°. b) Acoplamiento -1.76 dB y desfase entre salidas 90°.
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Figura 4.17: Arquitectura de la matriz fija 3 x 3 (topologia 2).

ciones de cuarto de onda son reemplazadas por redes equivalentes en m. Los
acopladores con ramas paralelas a -3 dB y -1.76 dB (ambos a 90°), se muestran
en la figura 4.16 con sus redes en 7 equivalentes, para 2.3 GHz incluidas.

Cada acoplador incluye 4 bobinas y 4 condensadores (cada par C;-Cy estén en
paralelo y puede sustituirse por su equivalente). El desfasador fijo de 180° seria
implementado con dos redes en T desfasadoras de 90°, con lo cual se requieren 4
bobinas y 2 condensadores més. En total, 16 bobinas y 14 condensadores serian
necesarios, sin tener en cuenta los desfasadores situados a las salidas (PS, PS,
y PS3), cuya contribucién puede ser incluida en las lineas de transmisién de
interconexiéon de la red multicapa.

e Topologia 2:

Con el objetivo de reducir el nimero total de elementos necesarios, se tomo
un enfoque diferente. A partir de la teoria de redes, se obtuvo la celosia que
se muestra en la figura 4.17 y se tomé como punto de partida'. Esta red ofrece
el comportamiento esperado, siempre y cuando se anada una red desfasadora
fija de 120° en el acceso nimero 4.

Este desfase de 120° puede ser incluido en las lineas de interconexién de las

iComparando las figuras 4.14 y 4.17 se puede destacar que la celosfa de la topologia 2 es la ex-
trapolacién al caso de tres entradas y tres salidas del acoplador de ramas paralelas que implementa
un hibrido de 90°.
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celdas basicas, en la estructura multicapa, de la misma forma que los desfa-
sadores fijos de la figura 4.14. Seria tambien posible implementar ese desfase
sobre el circuito integrado, con una red en T formada por dos bobinas y un
condensador, lo cual aumentaria ligeramente el tamano total de la celda béasica.

Con este enfoque, el numero de elementos necesarios por cada celda basica se
reduce a 7 bobinas y 6 condensadores, menos de la mitad de los elementos de la
topologia 1, reduciéndose el tamano del circuito integrado considerablemente;
esta reduccion en el tamano del circuito, implica directamente una reduccién
en el coste y un aumento en el rendimiento de fabricacién del mismo.

Diseno y resultados de simulacién

La topologia 2, fue la elegida para ser disenada. Para una frecuencia de diseno de
2.3 GHz, los valores obtenidos para los elementos concentrados de la figura 4.17 son:

e [, =2.997 nH
o I, = 1.73nH

e C =5.164 pF

Los cuales se encuentran dentro del rango de valores posibles del proceso DO2AH
(de 0.1 a 50 pF para los condensadores Siz Ny y de 0.5 a 15 nH para las bobinas en
espiral) y podrian ser implementados con los siguientes tamanos:

e [y: anchura=15 pm, separaciéon=>5 pm, perimetro=2.7 mm.
e [,: anchura=15 pm, separacién=>5 pm, perimetro=1.8 mm.

e C: 115 x 115 pm?.

Después del proceso de optimizacion y de la obtencion de la distribucion espacial
del circuito, estos valores fueron modificados ligeramente.

Durante la generacién de la distribucion espacial de los componentes, se tu-
vo como objetivo prioritario el mantener ésta lo mas simétrica posible. Todos los
condensadores tienen el mismo tamano. Por otro lado, todas las bobinas fueron
disenadas con la méxima anchura de pista posible (15 pm), con el fin de minimizar
pérdidas, y con una separacién lo mas reducida posible (5 pm) con el fin de reducir
el tamano.

Debido a que los caminos inductivos entre los accesos 1 a 3 y 4 a 6 son de mayor
longitud que el resto, las lineas de acceso son mas anchas y el valor de la bobina
correspondiente se ha reducido, pretendiéndose con esto el equalizar las pérdidas
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Desfase relativo

al acceso 4 Acceso 4 | Acceso 5 | Acceso 6
Acceso 1 0° -120.07° | -120.04°
Acceso 2 0° 120.44° -0.02°
Acceso 3 0° -0.04° 120.24°

Tabla 4.1: Resultados de simulacién de insercién de fase para la matriz fija MMIC
3 x 3.

Pérdidas de Insercién

Absolutas/Relativas acc. 4 Acceso 4 Acceso 5 Acceso 6
Acceso 1 8.89 dB/0 dB 8.89 dB/0 dB 8.89 dB/0 dB
Acceso 2 8.88 dB/0 dB | 8.95 dB/+0.07 dB | 8.93 dB/+40.05 dB
Acceso 3 8.87 dB/0 dB | 8.93 dB/+0.05 dB | 8.94 dB/+0.06 dB

Tabla 4.2: Resultados de simulaciéon de pérdidas de insercién para la matriz fija
MMIC 3 x 3.

totales y el valor de la inductancia total del camino. También el recorrido entre los
accesos 2 y 5 fue ligeramente modificado, con respecto a los caminos 1 a 4 y 3 a 6.

En el diseno de la distribucién espacial, es bastante importante minimizar los
posibles acoplamientos electromagnéticos indeseados, y al mismo tiempo, se debe
reducir el tamano del circuito para asi mejorar el rendimiento y reducir el coste.

En las tablas 4.1 a 4.3 se muestra un resumen de los resultados de simulacion a la
frecuencia central. Los resultados en términos de fase cumplen las especificaciones
con un error en el peor caso de solamente 0.44°. Las pérdidas de inserciéon absolutas
son bastante més altas que en el caso ideal (4.77 dB), debido a las mayores pérdidas
de los elementos concentrados en tecnologia MMIC. Por otro lado, las pérdidas de
insercién incrementales cumplen sobradamente las especificaciones.

Los pardmetros de aislamiento entre accesos del mismo lado (entradas o salidas),
podria ser mejorado en siguientes disenos. Por otra parte, las pérdidas de retorno
cumplen las especificaciones mas que satisfactoriamente.

‘ Pérdidas de Retorno I Aislamiento ‘

St 19.8 dB Sy | 13.8 dB
Sao 21.4 dB S3; | 13.8 dB
Ss3 20.1 dB S3o | 13.8 dB
Sua 19.8 dB Ss4 | 13.9 dB
Sss 21.3dB Ses | 13.9 dB
Se6 19.9 dB Ses | 13.7 dB

Tabla 4.3: Resultados de simulacién de adaptacién y aislamiento para la matriz fija
MMIC 3 x 3.



4.3. CELDA BASICA MMIC 3 x 3 153

Algunas graficas de simulacién se muestran en las figuras 4.18 y 4.19, para un
ancho de banda del 20% alrededor de 2.3 GHz. De los resultados de estas gréficas
se puede comprobar como la limitacién en cuanto a ancho de banda se cumplen
sobradamente, pues a partir de las pérdidas de retorno se obtiene un ancho de
banda de 250 MHz (11%), mientras que la especificacién de pérdidas de insercién
diferenciales entre accesos de salida, implica una reduccién del ancho de banda
hasta 100 MHz (4%), el cual sigue siendo suficiente para las aplicaciones en estudio
y cumple sobradamente las especificaciones.

Distribucién espacial y montaje

La distribucion espacial final se puede observar en la figura 4.20. A continuacién, se
ofrecen una serie de datos necesarios para el montaje del dispositivo:

Tamaiio 1.5 mm x 3 mm (1.4 mm x 2.9 mm. restando los margenes para el corte
de los circuitos).
Este tamano venia forzado por el tamano de los circuitos integrados disponible
en la loseta' y por lo tanto podria ser reducido en posteriores disefos.

Hilos de Conexién No se requieren elementos de compensacién fuera del circuito
integrado. Un tnico hilo de conexién sobre cada recuadro:

e Didmetro = 25 pm.

e Longitud = 250 pm.

Todas las dimensiones necesarias para el montaje del dispositivo se muestran en
la figura 4.20.

I Tile, en terminologfa inglesa.
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Figura 4.18: Resultados de simulacién de la matriz fija 3 x 3. a) Adaptacién. b)

Aislamiento.
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Figura 4.19: Resultados de simulacion para las pérdidas de insercién de la matriz
fija 3 x 3.



156

3000

CAPITULO 4. AGRUPACIONES DE ANTENAS MULTIHAZ

1500

770

770

765

JLE_SM3

770

770

727.5

Figura 4.20: Distribucién espacial del MMIC de la matriz fija 3 x 3.



4.3. CELDA BASICA MMIC 3 x 3 157

4.3.3 Matriz 3 x 3 sintonizable

El comportamiento nominal de la matriz 3 x 3, se vera afectado por las tolerancias
del proceso de fabricacion. En concreto, de los componentes que forman la matriz
(bobinas, condensadores y lineas de transmisién), los més sensibles a variaciones
del proceso son los condensadores, al depender su capacidad de los espesores de las
diferentes capas dieléctricas depositadas. De hecho, la tolerancia sobre los valores
de capacidad, especificada para el proceso MMIC D02AH es tan alta como un 20%
[PML94].

Con el fin de evaluar el efecto de las variaciones del proceso ,sobre el comporta-
miento de una red conformadora basada en la matriz 3 x 3, se han realizado una
serie de simulaciones sobre el conformador de haces 27 x 27 de la figura 4.10, tal y
como se explica en el apartado 4.3.4 y usando datos de simulacién obtenidos para
la matriz fija 3 x 3. Los errores cuadraticos medios en fase y en amplitud, han
sido calculados para las 27 salidas del conformador de haces de tamano 27 x 27,
para cada uno de los 27 haces que ofrece el conformador; posteriormente, se ha
determinado la media de estos errores.

Los resultados para el disefio nominal de la matriz fija 3 x 3, se muestran en
la tabla 4.4, junto con los resultados para una variacién de la capacidad de un 5%,
10%, 15%, -5%, -10% y -15% respecto a los valores nominales. Para cada caso se
incluyen los valores RMS medios de los errores de fase y de amplitud; ademads, a
partir de estos resultados, se han obtenido el nivel de los 16bulos secundarios de
fondo y la variacién en la ganancia de la agrupacién en la direcciéon de méxima
radiacién utilizando las ecuaciones (A.22) y (A.23), y asumiendo una distribucién
gausiana de los errores y una agrupacion uniforme de 27 elementos, sin elementos

fallidos.

Respecto a los resultados para la matriz 3 x 3 nominal, es importante destacar
que, con simplemente una mejora de 3 dB en los parametros de aislamiento, el error
de fase medio se podria haber reducido hasta 2.9°, e incluso hasta 1.7° para una
mejora de 6 dB. En cualquier caso, estos resultados son bastante dependientes de
las longitudes de las lineas de transmision, utilizadas para interconectar las diversas

| [ Nominal [ +5% | +10% | +15% | 5% | -10% | -15% |
2 5.2° 6.1° 7.9° 10.1° 6.1° 8.5° 11.8°
A? 0.86dB | 0.95dB | 1.19dB | 1.5dB | 0.95dB | 1.19dB | 1.5dB
NLSPfondo || 20.7dB | -20.2 dB | -19.0 dB | -17.7dB | -20.2 dB | -18.9 dB | -17.6 dB
AG 09dB | -1.0dB | -1.3dB | -1.6dB | -1.0dB | -L.3dB | -1.7dB

Tabla 4.4: Efecto de las variaciones de la capacidad del proceso DO2AH sobre las
prestaciones del conformador 27 x 27, basado en la matriz 3 x 3 fija (para los 27
haces): error de fase RMS medio (62), error de amplitud RMS medio (A2), nivel de
fondo de los I6bulos secundarios respecto al principal (N LS Pyopq,) y variacién en la
ganancia (AG).
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celdas basicas 3 x 3, las cuales afectan a los desfases de las diversas senales reflejadas.
Por otro lado, la mejora de las pérdidas de retorno no hubiera comportado ninguna
mejora en términos de error de fase medio.

En cuanto al efecto de las variaciones en las capacidades de los condensadores,
debidas al proceso de fabricacion, éstas pueden conllevar errores RMS en fase y en
amplitud de hasta dos veces los valores nominales, un aumento en 3 dB del nivel de
fondo de los l6bulos secundarios y una reduccién en la ganancia de la agrupacién
de casi 2 dB. Con el fin de evitar o, al menos, limitar el efecto de la tolerancia de
fabricacion en la capacidad, se requiere alguna forma de sintonizacion del circuito,
una vez fabricado. La opcién de colocar un diodo varactor en paralelo con cada
condensador, fue escogida como la mejor soluciéon para sintonizar el valor de la
capacidad conjunta.

En cuanto a la medicién de los circuitos para su sintonizacion, es interesante
resaltar que el proceso de fabricacién DO2AH, introduce en cada oblea nueve médulos
de control PCM!, repartidos por la superficie de la misma, que permiten monitorizar
y controlar diversos parametros eléctricos del proceso de fabricacién, entre ellos la
capacidad por unidad de superficie Cy(F/mm?), de forma que, teniendo esos datos
(que el fabricante suministra junto a los circuitos), no harfa falta medir todos los
circuitos de la oblea, sino simplemente basarse en las medidas de los PCM.

Datos del varactor

En el manual de diseno del proceso DO2AH, inicamente se dispone de un diodo a
partir de la capa metdlica GM (0.2 pm de longitud), cuya capacidad (con polari-
zacién inversa) es muy pequena [PML94]. Por lo tanto, no es posible utilizar este
dispositivo como diodo varactor. Simultaneamente al diseno de las matrices 3 x 3,
Philips Microwave Limeil estaba desarrollando, como nueva opcién para el proceso
D02AH, un diodo a partir de la capa metalica BE.

Para sintonizar los condensadores de la matriz 3 x 3 fija, se necesitaba un va-
ractor con un rango de variacion de su capacidad de alrededor de 1 pF, para lo
que PML suministr6 el diodo en capa BE de tamano 4 x 30. En la figura 4.21, se
muestran conjuntamente, la capacidad medida en funcién de la tension de polari-
zacion del diodo para cinco dispositivos distintos y las simulaciones de un modelo
preliminar desarrollado por PML. Se comprueba en la figura 4.21, la posibilidad de
conseguir un margen de variacién de 1 pF en la capacidad del varactor mediante
una sintonizacion de la tension de polarizacion de alrededor de 1 Voltio.

Como no estaba disponible en el manual de diseno del proceso ningin modelo
del diodo BE y con el fin de reducir el tiempo de desarrollo, PML suministré datos
de simulacién del diodo BE 4 x 30, en forma de parametros S, para el rango de
frecuencias adecuado y para diferentes tensiones de polarizacién del diodo (-1.6 V,

14V,-1.2V,-1V,08V,-06V,-04V,-02Vy0V).

i Process Control Monitor.
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Figura 4.21: Capacidad serie (medidas y simulacién) del diodo BE 4 x 30 del proceso
D02AH.

La seleccion del punto de alimentacion se basd en el comportamiento aproxi-
madamente lineal de la capacidad del varactor frente a la tensién de polarizacion
(Fig. 4.21) en el rango de -1 V a 0 V. Ademis, la baja pendiente de la curva, hace que
el circuito sea menos sensible a variaciones en la tension de alimentacion. Dentro de
este rango de tensiones, -0.4 V es el valor mas centrado de los que se dispone datos
de simulacion y, por lo tanto, este fue el valor escogido como polarizacién nominal
de los varactores.

Diseno y resultados de simulacion

El diseno de la matriz 3 x 3 sintonizable, es una modificacién del disenio de la matriz
fija. El tamano del condensador MIM se reduce, de forma que el valor de capacidad
total equivalente al varactor en paralelo mas el condensador MIM, mantenga el valor
esperado, para la tensién nominal de polarizacién del diodo (-0.4 V).

Después de incluir el varactor polarizado a la tensiéon nominal, se reoptimizaron
todos los parametros del circuito, intentando mantener las mismas consideraciones
de simetria que en el diseno fijo.

En cuanto a la polarizacion de los diodos, todo el circuito integrado esta in-
terconectado en cuanto a senales de continua, de forma que se necesita un unico
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Figura 4.22: Red de polarizacion de la matriz sintonizable dentro del circuito inte-
grado.

Desfase relativo

al acceso 4 Acceso 4 | Acceso 5 | Acceso 6
Acceso 1 0° -119.95° | -119.96°
Acceso 2 0° 120.33° 0.13°
Acceso 3 0° 0.14° 120.24°

Tabla 4.5: Resultados de simulacion de insercion de fase, para la matriz sintonizable
MMIC 3 x 3. Tension de polarizacion de los diodos: -0.4 V.

recuadro de conexion y una tnica linea para la alimentacion del circuito. Debido
a consideraciones de seguridad y de aislamiento entre las senales de radiofrecuencia
(RF) y de continua (DC), se han anadido dos resistores de valores altos (3k2 ) a
la linea de alimentacion, tal y como se muestra en la figura 4.22. De esta forma,
la tension de alimentacion necesaria en el recuadro de DC, debe ser el doble de la
tension requerida en el anodo de los varactores.

Los seis recuadros de radiofrecuencia no estan aislados en continua (no presentan
condensadores de desacoplo en serie), lo que permitiria que una tunica linea fuera
suficiente para la alimentacién de todo el conformador de haces 27 x 27, asumiendo
que todos los circuitos integrados del mismo provienen de una unica oblea, y, por
lo tanto, presentan un valor similar de capacidad y requieren una misma tensién de
polarizacién en el varactor sintonizador.

Los resultados de simulaciéon para una tensién de alimentaciéon nominal para el
diodo y a la frecuencia central, se muestra en las tablas 4.5, 4.6 y 4.7.

Los resultados son similares a los del diseno fijo sin varactores. Los valores de
desfase siguen cumpliendo las especificaciones, mientras que las pérdidas de insercion
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Pérdidas de Insercién

Absolutas/Relativas acc. 4 Acceso 4 Acceso 5 Acceso 6
Acceso 1 10.07 dB/0 dB | 10.03 dB/-0.04 dB 10.07 dB/0 dB
Acceso 2 9.97 dB/0 dB | 9.90 dB/-0.06 dB | 9.98 dB/+0.02 dB
Acceso 3 10.05 dB/0 dB | 10.02 dB/-0.03 dB | 10.03 dB/-0.01 dB

Tabla 4.6: Resultados de simulacién de pérdidas de insercion, para la matriz sinto-
nizable MMIC 3 x 3. Tension de polarizacién de los diodos: -0.4 V.

Pérdidas de Retorno | Aislamiento
S11 17.7 dB So; | 13.5 dB
Soo 19.2 dB S31 | 13.6 dB
Ss3 17.7 dB S3p | 13.5 dB
Sia 17.7 dB Ssq4 | 13.5 dB
Sss 18.9 dB Ses | 13.4 dB
See 17.9 dB Ses | 13.4 dB

Tabla 4.7: Resultados de simulacion de adaptacion y aislamiento, para la matriz
sintonizable MMIC 3 x 3. Tension de polarizacién de los diodos: -0.4 V.

son 1 dB peores que para el diseno de la matriz fija, pasando a ser de 10 dB,
aproximadamente. En cambio, las pérdidas de insercion diferenciales mantienen su
buen comportamiento, cumpliéndose sobradamente las especificaciones realizadas.

Por lo que respecta a la adaptacion del circuito, las pérdidas de retorno son 2 dB
peores, pero aun asi satisfacen las especificaciones. El comportamiento en cuanto
al aislamiento de la matriz sintonizable, es similar al obtenido para el diseno fijo y
podria mejorarse en futuros disenos.

En las figuras 4.23 y 4.24 se muestran unas graficas de simulacién para el valor de
tension de alimentacion nominal, representadas para un ancho de banda de 500 MHz
alrededor de 2.3 GHz. La curva de respuesta de los parametos de aislamiento es
claramente similar a la obtenida para la matriz 3 x 3 fija. Los parametros de
adaptacion han sufrido una desviacion en frecuencia de aproximadamente 50 MHz,
pero se siguen cumpliendo las especificaciones dentro de un ancho de banda de
250 MHz. De la misma forma que ocurria en el caso de la matriz fija, la especificacion
de las pérdidas de insercion diferenciales constituyen el criterio maés restrictivo a la
hora de calcular el ancho de banda del circuito, que pasa a ser en este caso de
aproximadamente 75 MHz, es decir, un 3% de la frecuencia central.
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Figura 4.23: Resultados de simulacién de la matriz sintonizable 3 x 3. a) Adapta-

cién. b) Aislamiento.
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Figura 4.24: Resultados de simulacién para las pérdidas de insercién de la matriz

sintonizable 3 x 3.
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Desfase relativo
al acceso 4 Acceso 4 | Acceso 5 | Acceso 6
Acceso 1 0° -119.60° | -119.58°
Acceso 2 0° 119.93° 0.13°
Acceso 3 0° 0.11° 119.48°

Tabla 4.8: Resultados de simulacion de insercion de fase, para la matriz sintonizable
MMIC 3 x 3. Tensiéon de polarizacion de los diodos: -0.8 V. Variacion de capacidad
corregida: 12.8%.

Pérdidas de Insercién

Absolutas/Relativas acc. 4 Acceso 4 Acceso 5 Acceso 6

Acceso 1 10.19 dB/0 dB | 10.34 dB/+0.15 dB | 10.39 dB/+0.2 dB
Acceso 2 10.28 dB/0 dB | 10.03 dB/-0.25 dB | 10.30 dB/+0.02 dB
Acceso 3 10.36 dB/0 dB | 10.34 dB/-0.03 dB | 10.15 dB/-0.21 dB

Tabla 4.9: Resultados de simulacién de pérdidas de insercion, para la matriz sinto-
nizable MMIC 3 x 3. Tensién de polarizacion de los diodos: -0.8 V. Variaciéon de
capacidad corregida: 12.8%.

Con el fin de evaluar la capacidad de sintonizacion de la matriz 3 x 3 con los
diodos varactores, se realizaron una serie de simulaciones. Debido al limitado rango
de tensiones de alimentacion para los que se disponia de datos de simulacion del
diodo en forma de parametros S, en lugar de fijar un porcentaje de variacién en los
valores de capacidad del proceso y alterar la tension de alimentacion de los varactores
con el fin de compensar esta variacion, se realizé el procedimiento inverso, fijando
el valor de tension del diodo. Por lo tanto, se tomaron unos valores de 0 Voltios
y -0.8 Voltios y se encontraron unos valores de variaciones de capacidad que serian
corregidos, de -15.4% y +12.8% respectivamente.

Un resumen de los datos de simulacion obtenidos para estos dos casos se presenta
en las tablas 4.8 a 4.13. De los resultados obtenidos, se puede comprobar que el

Pérdidas de Retorno I Aislamiento

St 16.9 dB So1 | 13.6 dB
Sa 18.2 dB Ss; | 13.7dB
Sss 16.8 dB Sso | 13.6 dB
Saa 16.9 dB Ss4 | 13.6 dB
Sss 18.0 dB Ses | 13.5dB
Se6 17.1 dB Ses | 13.5dB

Tabla 4.10: Resultados de simulacién de adaptacién y aislamiento, para la matriz
sintonizable MMIC 3 x 3. Tension de polarizacién de los diodos: -0.8 V. Variacién
de capacidad corregida: 12.8%.
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Desfase relativo

al acceso 4 Acceso 4 | Acceso 5 | Acceso 6
Acceso 1 0° -119.62° | -119.60°
Acceso 2 0° 119.95° 0.13°
Acceso 3 0° 0.11° 119.5°

Tabla 4.11: Resultados de simulacién de insercion de fase, para la matriz sintonizable
MMIC 3 x 3. Tensién de polarizacién de los diodos: 0 V. Variacién de capacidad
corregida: -15.4%.

Pérdidas de Insercion

Absolutas/Relativas acc. 4 Acceso 4 Acceso 5 Acceso 6

Acceso 1 10.18 dB/0 dB | 10.33 dB/+0.14 dB | 10.37 dB/+0.19 dB
Acceso 2 10.27 dB/0 dB | 10.02 dB/-0.25 dB | 10.29 dB/+0.02 dB
Acceso 3 10.35 dB/0 dB | 10.32 dB/-0.03 dB | 10.15 dB/-0.21 dB

Tabla 4.12: Resultados de simulacién de pérdidas de insercién, para la matriz sin-
tonizable MMIC 3 x 3. Tensién de polarizaciéon de los diodos: 0 V. Variacién de
capacidad corregida: -15.4%.

Pérdidas de Retorno I Aislamiento

St 16.9 dB So1 | 13.6 dB
Soo 18.3 dB S31 | 13.7dB
Sss 16.8 dB S3o | 13.6 dB
Saa 16.9 dB Ssq4 | 13.6 dB
Sss 18.1 dB Sesa | 13.5dB
Se6 17.2 dB Ses | 13.5dB

Tabla 4.13: Resultados de simulacion de adaptaciéon y aislamiento, para la matriz
sintonizable MMIC 3 x 3. Tension de polarizacién de los diodos: 0 V. Variacién de
capacidad corregida: -15.4%.
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diseno de la matriz 3 x 3 sintonizable permite corregir variaciones en la capacidad del
proceso de hasta un £15%. Después de la correccién, mediante la aplicacién de una
misma tension de alimentacion a todos los diodos de la matriz, las prestaciones del
circuito son muy cercanas a las del circuito nominal, comentandose a continuacion las
principales diferencias. Las pérdidas de insercién son tinicamente 0.3 dB peores que
en el caso nominal, manteniéndose por otro lado un incremento diferencial entre ellas
de alrededor de +0.2 dB, resultado que cumple perfectamente las especificaciones.
En cuanto a las pérdidas de retorno, éstas son 1 dB peores que las obtenidas para la
tensién nominal, pero se siguen satisfaciendo las especificaciones, al igual que ocurre
con los valores de desfase.

Distribucién espacial y montaje

La distribucién espacial final con todas las dimensiones necesarias para el montaje
del dispositivo se muestra en la figura 4.25.

Tamano 2 mm x 3 mm (1.9 mm x 2.9 mm. excluyendo los margenes para el cortado
de los circuitos).
Este tamano venia forzado por el tamano de los recuadros disponibles en la
loseta y por lo tanto podria ser reducido en posteriores disenos.

Hilos de conexién No se requieren elementos de compensacion fuera del circuito
integrado. Un tnico hilo sobre cada recuadro:

e Didmetro = 25 pm.
e Longitud = 250 pm.
Polarizacion del circuito Valores de tension de alimentacién del circuito:

e Nominal: -0.8 V (-0.4 V en el 4nodo del diodo).

e Para un valor de capacidad del proceso distinto del nominal: Valor de
Tension doble del seleccionado segtn la figura 4.21.

Bloqueo de continua Si se desea medir la matriz 3 X 3 en solitario, deberdan
colocarse fuera de la misma condensadores de bloqueo de continua con el fin
de eliminar las cargas de 50 €2 en paralelo con las redes de alimentacién.
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Figura 4.25: Distribucién espacial del MMIC de la matriz sintonizable 3 x 3.
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o

1
2
3

REDES REDES REDES

3 x3 3 x3 3 x3

F1JOS

DESFASADORES

INTERCONEXIONES
INTERCONEXIONES

CONEXION A LOS
ELEMENTOS DE LA AGRUPACION

27

Figura 4.26: Conformador de haces 27 x 27 como subredes en cascada.

4.3.4 Simulaciones de la red conformadora de haces

Una vez ha sido disenada una matriz 3 X 3, con unas buenas prestaciones como
circuito independiente, se necesitaba realizar una serie de analisis mas profundos
para poder evaluar el nuevo concepto de red conformadora de haces y la robustez
de su arquitectura, frente a tolerancias del proceso de fabricacién o a desconexiones
involuntarias.

Debido al nimero de accesos de las redes en estudio, el paquete de simulacion
LIBRA ya no era adecuado, al estar limitado a redes con pocos accesos. En su lugar,
se han desarrollado una multitud de funciones para MATLAB, con la finalidad de
evaluar las prestaciones de la arquitectura de red conformadora de haces, tanto a
nivel de subsistema, como en términos de parametros de antena, tales como anchos
de haces o niveles de 16bulos principales a secundarios.

Simulaciones de redes en cascada con muiltiples accesos

Con el fin de tener en cuenta todas las reflexiones internas y las interacciones entre
los diversos bloques que forman la estructura de un conformador de haces completo,
se decidié calcular y trabajar con los parametros S de la red entera. Aprovechando
la distribucion en filas y columnas que presenta la arquitectura de los conformadores
(figuras 4.10 y 4.11), la red se dividi6 en diversas redes en cascada; estando cada
una de ellas compuesta de celdas bésicas (3 x 3 6 4 x 4), desfasadores fijos o
simplemente interconexiones. Como ejemplo, la division de la red conformadora de
haces 27 x 27, se puede ver en la figura 4.26 y puede compararse con la arquitectura
real de la figura 4.10.
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1 L N+1
2 — N+2
N xN ' Dispositivo
) 2N accesos
N— | ———— 2N
Acceso 18 Acceso 2%
Generalizado Generalizado

Figura 4.27: Red 2 x 2 generalizada para una red con 2N accesos.

Las matrices de parametros S de cada subred, han sido calculadas y convertidas
en matrices de parametros T, gracias a una representacion de las mismas en forma de
matrices generalizadas. Todas las subredes consideradas tienen como caracteristica
comun, el disponer de un nimero par de accesos, 2N y presentar una estructura
simétrica con N accesos a la entrada y N accesos a la salida, tal y como se muestra
en la figura 4.27. La matriz de pardmetros S de una red de estas caracteristicas (ec.
(4.45)), con un tamano 2N x 2N, puede dividirse en cuatro subredes de tamanos
N x N, asimilandose, cada una de estas subredes, a uno de los cuatro parametros
de dispersion de una red de dos accesos, donde el acceso generalizado 19 incluye los

N accesos de entrada de la subred, y el acceso generalizado 29 incluye los N accesos
de salida de la subred.

[ 51,1 e SI,N Sl,N-i—l Ce SLQN i
[5] _ SN,I e SN,N SN,N-i—l Ce SN,QN _ [519,191 [519,29]
SNy oo SN4iN | SNgiN+1 oo Snyion [S29,19]  [Sa9,26]

SZN,I v SZN,N SZN,N—l—l s SQN,ZN i

(4.45)

El significado de los cuatro parametros S de la matriz generalizada, se explica a
continuacion:

Si919 Submatriz N x N, que tiene en cuenta todas las reflexiones e interconexiones
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entre los accesos 1 al N de la matriz original.

Sis9¢ Submatriz N x N, que contiene todos los pardmetros de transmisién, desde
los accesos del lado derecho (N+1 a 2N, acceso generalizado 29), a los accesos
del lado izquierdo (1 a N, acceso generalizado 19).

Sge.19 Submatriz N x N, que contiene todos los pardmetros de transmisién, desde
los accesos del lado izquierdo (1 a N, acceso generalizado 1), a los accesos del
lado derecho (N+1 a 2N, acceso generalizado 29).

Sgs 99 Submatriz N x N, que tiene en cuenta todas las reflexiones e interconexiones
entre los accesos N+1 al 2N, de la matriz original.

A partir de este momento, las operaciones con matrices de parametros S, o de
parametros T, u operaciones de conversion entre las mismas, pasan a ser las mismas
que corresponderian a dispositivos de dos unicos accesos, pero recordando, que cada
uno de los cuatro parametros es ahora una matriz.

Las matrices de parametros T de cada subred, previa multiplicacion directa
entre las mismas en el orden adecuado, permiten obtener como resultado la matriz
de pardametros T de la red completa. Una ltima conversién a pardmetros S, es lo
uinico necesario para obtener el resultado esperado.

Programas de evaluacién desarrollados

A continuacion se presenta una breve explicacién de las posibilidades que ofrece
las funciones de MATLAB desarrolladas. Puede encontrarse mas informacién en el
manual de usuario del programa desarrollado [CG95c¢].

e Las redes conformadoras de haces de tamanos 27 x 27, 81 x 81 y 256 x 256,
se encuentran ya implementadas, utilizando como celdas béasicas una matriz de
tamafno 3 x 3 (bien sea la matriz ideal o la implementacién real en tecnologia
MMIC -fija o sintonizable-), para los dos primeros casos y una matriz de
tamano 4 X 4, para el ultimo caso. También se han desarrollado funciones
de adaptacién de los resultados de simulacién de estas redes conformadoras,
a agrupaciones de antenas con distribucién hexagonal y contorno hexagonal
regular, de tres tamanos diferentes (nimero total de elementos radiantes de
19, 37 y 127). Los efectos de una desconexion accidental en un nodo interno
de la red, pueden estimarse facilmente para todos los conformadores de haces.

e El factor de la agrupacion para cualquier geometria de antena y cualquier dis-
tribucion de alimentacién de los elementos de la agrupacién, puede calcularse
y mostrarse graficamente en tres dimensiones, y en diagramas de contorno en
dos dimensiones. También son posibles graficos de diagrama de radiaciéon, con
superposicion de contornos de multiples haces. Ademas se pueden estimar los
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valores de nivel de l6bulo principal a secundario, posiciones de los centros de
los haces y anchos de haces para cualquier tipo de antena.

e Definida una antena, un tamano de conformador de haces y una posicién
orbital de un satélite es posible dibujar, para un haz, los contornos a nivel
constante de ganancia (ISO-GAIN) o a nivel constante de densidad de flujo
de potencia (ISO-PFD) sobre la superficie de la Tierra. Ademds, es posible
dibujar sobre la superficie terrestre, los contornos de diversos haces para un
unico nivel ganancia y para cualquier posicion orbital.

e Otra posibilidad de las funciones desarrolladas, consiste en escoger un area de
cobertura (inicialmente sobre Europa), de forma que, se selecciona el mejor
haz, dentro de los suministrados por la red conformadora de haces selecciona-
da, para diversas posiciones de 6rbita y estaciones del ano (se tiene en cuenta
la posicién del sol y el satélite es convenientemente rotado). De esta forma, es
posible conocer qué subconjunto de haces son necesarios para un area de co-
bertura dada, reduciéndose el niimero de entradas de haces en el conformador
de haces.

Estudios de aplicacion

Las funciones desarrolladas se han utilizado para evaluar la aplicacién del nuevo
concepto de red conformadora de haces de radiofrecuencia, a dos aplicaciones; en
concreto, la mision ARCHIMEDES de la Agencia Espacial Europea y el sistema de
comunicaciones méviles via satélite P21, del organismo INMARSAT. A continuacién
se muestran varios ejemplos de andlisis del comportamiento, a nivel de sistema de
la arquitectura de red conformadora bajo estudio.

EJEMPLO 1.- El error medio en la fase y amplitud de salida para cada uno de los
27 haces de un conformador de haces 27 x 27, con la matriz sintonizable 3 x 3 como
celda basica, han sido obtenidos mediante simulacién y los resultados se muestran
en la tabla 4.14, para los tres valores de tensién de alimentacién de los diodos
varactores:

e -0.4 Voltios (Polarizacién nominal).

e -0.8 Voltios (Compensando una variacién en la capacidad del proceso de un
12.8%).

e 0 Voltios (Compensando una variacién en la capacidad del proceso de un
—15.4%).

i Project 21, proyecto iniciado por INMARSAT en Septiembre de 1991 para dar servicio global
a teléfonos méviles via satélite y que en Enero de 1995 dio lugar al nacimiento de la empresa ICO
Global Communications Limited.



172 CAPITULO 4. AGRUPACIONES DE ANTENAS MULTIHAZ

Vsintonia = —0.4 V | Viintonia = —0.8 V Vsintonia =0V
Nominal Variacién Cap: 12.8% | Variacién Cap -15.4%
HAZ 1 6.3°/1.2 dB 6.1°/1.2 dB 6.1°/1.2 dB
HAZ 2 4.9°/1.2 dB 4.9°/1.1 dB 4.9°/1.1 dB
HAZ 3 1.9°/1.2 dB 5.0°/1.1 dB 5.0°/1.2 dB
HAZ 4 6.8°/0.8 dB 6.7°/0.8 dB 6.7°/0.8 dB
HAZ 5 7.3°/0.9 dB 7.4°/0.9 dB 7.4°/0.9 dB
HAZ 6 7.4°/0.9 dB 7.4°/0.9 dB 7.4°/0.9 dB
HAZ 7 7.5°/0.8 dB 7.4°/0.8 dB 7.4°/0.9 dB
HAZ 8 7.2°/0.8 dB 7.2°/0.8 dB 7.2°/0.8 dB
HAZ 9 7.2°/0.8 dB 7.2°/0.8 dB 7.2°/0.8 dB
HAZ 10 6.6°/1.2 dB 6.7°/1.4 dB 6.7°/1.4 dB
HAZ 11 5.1°/1.0 dB 5.2°/1.1 dB 5.2°/1.1 dB
HAZ 12 5.2°/1.0 dB 5.2°/1.1 dB 5.2°/1.1 dB
HAZ 13 7.5°/0.7 dB 7.5°/0.8 dB 7.5°/0.8 dB
HAZ 14 6.3°/0.7 dB 6.2°/0.8 dB 6.2°/0.8 dB
HAZ 15 6.4°/0.8 dB 6.3°/0.8 dB 6.3°/0.8 dB
HAZ 16 6.2°/0.9 dB 6.1°/0.9 dB 6.1°/0.9 dB
HAZ 17 5.5°/0.8 dB 5.4°/0.8 dB 5.4°/0.9 dB
HAZ 18 5.6°/0.8 dB 5.4°/0.8 dB 5.4°/0.9 dB
HAZ 19 6.9°/1.2 dB 6.9°/1.3 dB 7.0°/1.3 dB
HAZ 20 5.1°/0.9 dB 5.1°/1.0 dB 5.1°/1.0 dB
HAZ 21 5.1°/1.0 dB 5.1°/1.1 dB 5.1°/1.1 dB
HAZ 22 6.5°/0.9 dB 6.3°/0.9 dB 6.4°/0.9 dB
HAZ 23 4.9°/1.0 dB 4.9°/1.0 dB 4.9°/1.0 dB
HAZ 24 5.0°/1.0 dB 4.9°/1.0 dB 4.9°/1.0 dB
HAZ 25 6.7°/1.0 dB 6.6°/1.0 dB 6.6°/1.1 dB
HAZ 26 6.4°/0.9 dB 6.4°/0.9 dB 6.4°/0.9 dB
HAZ 27 6.5°/0.9 dB 6.5°/0.9 dB 6.2°/1.0 dB
MEDIA,; || 6.2°/0.9 dB 6.2°/1.0 dB 6.2°/1.0 dB

Tabla 4.14: Error de fase medio, y error de amplitud medio para la red conformadora
de tamano 27 x 27, basada en la matriz 3 X 3 sintonizable.

Se puede resaltar que, la correcion de las variaciones de las capacidades debidas a
las tolerancias del proceso de fabricacion, son perfectamente compensadas mediante
la sintonizacion de las matrices 3 X 3, obteniéndose unas prestaciones similares a
las del caso nominal.

EJEMPLO 2.- La red conformadora de haces 27 x 27, construida a partir de la
matriz 3 x 3 fija como celda basica, ha sido evaluada en términos de parametros de
antena; estimandose, para cada uno de los 27 haces, las variaciones en la ganancia
de haz, la adaptaciéon a la entrada y a la salida, el nivel de los l6bulos secundarios,
el ancho de haz y la posicion del maximo del haz.

La agrupacion utilizada dispone de 27 elementos, distribuidos de acuerdo con una
rejilla espacial hexagonal. Los datos han sido calculados para los casos nominales y
con seis variaciones diferentes en la capacidad del proceso. Los valores medio, RMS
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| | Nominal | AC+5% | AC+10% | AC+15% | AC-5% | AC-10% | AC-15%
AGpaz [ 019dB [ 024dB | 03dB | 0.36dB | 0.15dB | 0.12dB | 0.11 dB

Si1 19.1dB | 17.1dB 14.9 dB 13.1dB | 18.6dB | 16.5dB | 14.2 dB
Sao 19.1dB | 17.1dB 15.0 dB 13.3dB | 189dB | 16.2dB | 14.0dB
NLPS 149dB | 14.8dB 14.2 dB 13.1dB | 145dB | 13.8dB | 13.0dB

NLPSyax || 13.8dB | 13.2dB 12.7 dB 121dB | 13.0dB | 120dB | 11.0dB

Tabla 4.15: Resultados de simulaciéon de una agrupacion hexagonal de 27 elementos
alimentada por una red conformadora de tamafio 27 x 27 fabricada a partir de la
matriz 3 x 3 fija.

Vsintonia = —0.4 V| Viintonia = —0.8 V| Viintonia =0V
AC 0% AC 12.8% AC -15.4%
AGgaz 0.2 dB 0.22 dB 0.22 dB
St 17.3 dB 16.5 dB 16.5 dB
Soo 17.8 dB 17.0 dB 17.0 dB
NLPS 14.7 dB 14.7 dB 14.7 dB
NLPSyax 13.6 dB 13.5 dB 13.5 dB

Tabla 4.16: Resultados de simulaciéon de una agrupacion hexagonal de 27 elementos
alimentada por una red conformadora de tamafio 27 x 27 fabricada a partir de la
matriz 3 x 3 sintonizable.

o de pico, entre los 27 haces, para todos esos parametros se muestran en la tabla
4.15.

No se han detectado efectos de importancia sobre el apuntamiento de los haces
o la anchura de los mismos. Los parametros mas sensibles a las variaciones de la
capacidad, son las pérdidas de retorno (hasta 6 dB peores, en el peor caso). El
nivel de l6bulo secundario también se ve afectado, pero en una menor medida. Los
mismos resultados han sido obtenidos para el conformador 27 x 27 construido a
partir de la matriz 3 X 3 sintonizable como celda basica.

En la tabla 4.16, se muestran los resultados para el caso nominal y variacion nula
en la capacidad del proceso y, para dos valores de tension de alimentacion con sus
respectivas variaciones de las capacidades. Al igual que ocurria con la matriz fija
nominal, no se han detectado efectos de importancia sobre los centros de los haces
o la anchura de los mismos.

Aunque los valores iniciales para el caso nominal son ligeramente peores en el
diseno sintonizable, con respecto al diseno fijo, la consistencia de los resultados
frente a variaciones de la capacidad, claramente resalta las ventajas del enfoque
sintonizable. En cualquier caso, los valores iniciales para el caso nominal de la
matriz 3 x 3 sintonizable, podrian mejorarse en siguientes disenos.
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Figura 4.28: Contornos del factor de agrupacién en espacio real (6, ¢) para los
27 haces (I6bulos de difraccién incluidos) al nivel de cruce (-3.8 dB), para una
agrupacion de 19 elementos, separados entre si, una longitud de onda sobre una rejilla
hexagonal y utilizando el conformador de haces de tamano 27 x 27, construido con
matrices 3 x 3 sintonizables y con la numeracién de haces y de elementos indicada
en la figura 4.10.

EJEMPLO 3.- Conjunto de haces para el conformador de haces 27 x 27, mostran-
do para cada haz el contorno a un nivel fijo. En concreto, se trata de un conformador
27 x 27, alimentando una agrupacion de 19 elementos con la distribucién mostrada
en la figura 4.13. Este sobredimensionamiento de la red conformadora, implicaria,
segun la figura 2.10, un nivel de cruce de -3.8 dB, como se confirma en la figura 4.28.

De la figura 4.28 se puede resaltar la buena cobertura que ofrece la agrupacién
alimentada por la red conformadora de 27 x 27, basada en los datos de simulacion
de la celda 3 x 3 sintonizable.

EJEMPLO 4.- Contornos de un haz sobre la superficie de la Tierra, para la mision
ARCHIMEDES.

Datos de la antena de ARCHIMEDES [Esp94]:

e Agrupacién de Radiacién Directa (DRA1).

e Distribucién espacial hexagonal, con 37 elementos radiantes formando un hexa-
gono regular.

I Direct Radiating Array.
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e Elementos radiantes circulares con un didmetro de 2.2 veces la longitud de
onda.

e Factor de relleno (elementos circulares sobre rejilla hexagonal): 0.907.

e Frecuencia 1.5 GHz (Los datos de simulacién para la matriz sintonizable a 2.3
GHz son utilizados, ya que no se esperan diferencias importantes).

e Potencia Transmitida: 90 Watios.

e Eficiencia de los elementos: 90 %.

Datos de la érbita de ARCHIMEDES:

Orbita Altamente Eliptica Multi-Regional (M-HEO").

Altura en el apogeo: 26784 km.

Altura en el punto de traspaso™™: 20565 km.

Altura en el perigeo: 1000 km.

Periodo orbital: 8 horas.

Pérdidas atmosféricas: 0.2 dB.

Datos del conformador de haces:

e Red conformadora de haces de tamano 81 x 81, consiguiéndose un nivel de
cruce de 2.5 dB.

Se han realizado simulaciones para el conformador de haces 81 x 81 ideal, y
también para el conformador de haces 81 x 81, construido con la matriz sintonizable
3 x 3 como celda bésica (Fig. 4.11). En la figura 4.29 se muestran, para ambos casos,
los contornos de densidad de flujo de potencia sobre Europa en el apogeo (altura:
26784 km), con un apuntamiento hacia el centro del drea de cobertura (Longitud:
12E; Latitud: 50N).

Comparando ambos resultados, se puede destacar las pequenas diferencias en la
forma y la posicion del 16bulo principal, aunque los 16bulos secundarios aparecen
ligeramente modificados.

| Multi-Regional High Elliptic Orbit.
" Handover, en terminologia inglesa.
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Figura 4.29: Contornos Iso-PFD para la agrupacion de 37 elementos con rejilla
hexagonal de la mision ARCHIMEDES. a) Antena alimentada con el conformador
de haces 81 x 81 ideal. b) Antena alimentada con el conformador de haces 81 x 81
construido con matrices sintonizables 3 x 3.
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Area de cobertura sobre Francia y contornos a -3 dB (mejores haces)
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Figura 4.30: Ejemplo de area de cobertura para la mision ARCHIMEDES de Difu-
sién de Audio Digital (DAB).

EJEMPLO 5.- Se ha seleccionado un érea (Fig. 4.30) sobre Europa (Francia, Lu-
xemburgo y Bélgica) como una de las cuatro areas de cobertura a definir en la misién
de difusion de audio digital' en ARCHIMEDES, estudidndose doce casos diferentes
(tres posiciones orbitales por cuatro estaciones en el ano). Los pardmetros utilizados
han sido los mismos que en el ejemplo previo, pero ahora el tamano del conforma-
dor de haces elegido es de 256 x 256, lo que permite un nivel de solapamiento entre
haces bastante mejor (-0.8 dB).

Para cada uno de los doce casos, se calcul6 la densidad de flujo de potencia sobre
el area de cobertura para los 256 haces y se escogié el mejor haz, de acuerdo con
el criterio del mejor peor caso. Los resultados de las simulaciones se pueden ver en
la tabla 4.17, en la que se presentan para cada uno de los doce casos a estudiar, el
nimero correspondiente al mejor haz y los niveles maximo y minimo del flujo de
densidad de potencia dentro del area de cobertura.

A partir de los datos anteriores, es evidente que, debido a la posicién mas cercana
del satélite en el punto de traspaso, los haces son mas estrechos sobre la superficie
terrestre, pero, en cambio las pérdidas por propagaciéon son menores, con lo cual se
consigue un nivel minimo similar al obtenido en apogeo. Las especificaciones para
esta mision [Gal95] de la densidad de flujo de potencia, eran de -111.5 dBW /m?.

i Digital Audio Broadcasting, en terminologfa inglesa.
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H Mitad invierno ‘ Mitad primavera ‘ Inicio Verano ‘ Mitad Otono ‘
Punto de HAZ 256 HAZ 73 HAZ 69 HAZ 252
traspaso 1 || -105.1 dBW/m? | -105.1 dBW/m? | -105.1 dBW/m? | -105.1 dBW /m?
-109.2 dABW/m? | -109.4 dBW/m? | -110.9 dBW/m? | -109.3 dBW/m?
Apogeo HAZ 256 HAZ 5 HAZ 73 HAZ 252
-107.4 dBW/m? | -107.5 dBW/m? | -107.5 dBW/m? | -107.4 dBW/m?
-110.5 dABW/m? | -109.9 dBW/m? | -109.2 dBW/m? | -110.7 dBW/m?
Punto de HAZ 252 HAZ 256 HAZ 73 HAZ 16
traspaso 2 || -105.2 dBW/m? | -105.2 dBW/m? | -105.2 dBW/m? | -105.2 dBW /m?
-109.1 dBW/m? | -109.1 dBW/m? | -110.4 dBW/m? | -109.8 dBW/m?

Tabla 4.17: Mejor haz y niveles de densidad de potencia minimo y maximo para el
area de cobertura de la figura 4.30, para doce situaciones distintas, correspondientes
a tres posiciones orbitales del satélite y cuatro periodos del ano.

___________ =
|_ 50 Q Cdes |
| | H 4 SALIDA 4
| o I
ENTRADA 2 | 2 MMIC 5 | SALIDA 5
|
|
: ! 50 €2 CdTi 6 | SALIDA 6
| |
____________ d

Soporte de prueba

Figura 4.31: Esquematico del soporte de prueba usado en las medidas de las matrices
3 x 3 fija y sintonizable.

4.4 Medidas de las matrices 3 x 3

4.4.1 Matriz 3 x 3 fija

Las medidas de la matriz fija 3 x 3 se llevaron a cabo en las instalaciones propias
de la Agencia Espacial Europea. Para ello se usé un soporte de prueba! (Fig. 4.31)
con cuatro accesos: una de las tres entradas (acceso 2) y las tres salidas (accesos 4,
5y 6); los otros dos accesos se terminaron con cargas SMD de 50 2 y condensadores
de desacoplo de continua (Cyes).

En la tabla 4.18, se pueden observar los resultados en cuanto a pérdidas de
insercién entre la entrada 2 y las salidas 4, 5 y 6, el desfase relativo entre la salida

I Test fizture, en terminologfa inglesa.
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Pérdidas de insercién Desfases relativos || Aislamiento
Soa Sas Sa6 Adys Aggs Ss6
9.20dB 9.60dB 9.36 dB || -111.3° -110.0° 15.8 dB

Tabla 4.18: Medidas de la matriz 3 x 3 fija.

5 y las salidas 4 y 6 y el aislamiento entre los accesos 5 y 6. Todos los valores
mostrados se refieren a la frecuencia de disefio de la matriz (2.3 GHz).

Las graficas del analizador de redes de las medidas de pérdidas de insercidn,
desfase relativo y aislamiento, se muestran en las figuras 4.32 y 4.33 para un rango
de frecuencias entre 2 y 3 GHz.

Las pérdidas de insercion son aproximadamente 0.5 dB mayores de lo espera-
do, cantidad que puede ser debida al propio soporte de prueba y a los conectores.
Las diferencias entre las pérdidas de insercién, cumplen las especificaciones, aunque
resultan ser 0.3 dB mayores de lo simulado.

El aislamiento mejora en 2 dB los resultados obtenidos en las simulaciones. En
cuanto al desfase entre salidas, las medidas presentan un valor bastante menor de
lo esperado (-9°).

4.4.2 Matriz 3 x 3 sintonizable

La matriz 3 x 3 sintonizable, fue medida en las instalaciones de Dassault Electro-
nique con el mismo soporte de prueba que la matriz fija. Los seis accesos fueron
desacoplados en continua, mediante el uso de circuitos de bloqueo de continua, con
el fin de eliminar las cargas de 50 €2 en paralelo con la red de polarizaciéon. Como se
explico en el apartado 4.3.3, la tension en el a&nodo del varactor, Vo0, €s la mitad
de la tensién disponible en el exterior del circuito integrado, V.

Los resultados de las medidas, para siete niveles diferentes de tension externa
al circuito integrado, se muestran en la tabla 4.19. En la figura 4.34, se presenta
graficamente la diferencia de fase y las pérdidas de insercién en funcion de la tension
al exterior del circuito integrado.

A la hora de escoger la tensién de sintonizacion para la matriz 3 x 3 mas adecua-
da, debe tenerse en cuenta el comportamiento de la misma, respecto a las pérdidas
de insercion, la adaptacién y sobre todo el desfase entre las salidas. En cuanto a
las pérdidas de insercién, el mejor nivel de tension estaria alrededor V,,; = 0 V.
Pero si se considera la respuesta en fase, deberian aplicarse tensiones mayores que
Vet &= 1 V. El nivel de tension considerado como el mejor compromiso entre la
precisién del desfase y las pérdidas de insercion diferenciales, era de V,,; = 0.7 V.

Deberia ser destacado que, debido al menor desfase conseguido para un valor de
alimentacién nominal (el mismo efecto que fue detectado en el disefo fijo), se ha
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Figura 4.32: Medidas de la matriz 3 x 3 fija. a) Respuesta en fase, relativa al

camino 2 a 4, para los caminos 2 a4, 2 a5y 2 a 6. b) Aislamiento entre los accesos
5y 6.
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Figura 4.33: Medidas de la matriz 3 x 3 fija. a) Pérdidas de inserci6n, relativas al

camino 2 a 5, para los caminos 2 a 4, 2a 5y 2 a 6. b) Pérdidas de insercién para
el camino 2 y 4.
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Desfases
relativos Pérdidas de insercién Pérdidas de retorno
Veet || A¢us | Adgs Saa | S5 | Su S | Sss | Ses

-2V -93° | -85° || -10.5dB | -12.4dB | -10.8dB || -8.1dB -8 dB -8.1dB
-1V -109° | -106° -10dB | -10.7dB | -10.3dB || -13.6 dB | -13.3dB | -12dB
-0.5V || -111° | -108° -10dB | -10.5dB | -10.2dB || -14.2dB | -13.9dB | -14.2 dB
ov -112° | -110° || -10.2dB | -10.3dB | -10.4 dB || -14.6 dB | -14.4 dB | -14.6 dB
0.5V || -116° | -114° || -109dB | -10.2dB | -11.1dB || -13.4dB | -13.3dB | -13.4 dB
1V -120° | -117° || -11.9dB | -104 dB | -12.1dB || -11.2dB | -11.2dB | -11.2 dB
1.5V || -120° | -118° || -12.4dB | -10.7dB | -12.6 dB || -10.4 dB | -10.5 dB | -10.4 dB

Tabla 4.19: Medidas de la matriz 3 x 3 sintonizable.

— Agys
N - - Adap

b)

Figura 4.34: Medidas de la matriz 3 x 3 sintonizable en funcién de la tensién de
polarizacién. a) Desfase relativo entre las salidas 4 y 5 y las salidas 6 y 5. b)
Pérdidas de insercién para las salidas 4, 5 y 6 cuando la entrada es el acceso 2.
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necesitado un nivel mayor del esperado para conseguir la diferencia de fase de -120°
deseada. Por otro lado, esta eleccion de la tensién de sintonizacion implica peores
pérdidas de insercién diferenciales entre las diferentes salidas.

4.4.3 Comentarios a los resultados de las medidas de las
celdas basicas

Los resultados de las medidas para las matrices 3 x 3 fija y sintonizable, presentan
claras divergencias respecto a los resultados obtenidos en la simulacién. Con el fin
de detectar las posibles causas de estas diferencias y asegurarse que se obtienen
los resultados esperados en sucesivos disenos, se ha llevado a cabo un andlisis de
ingenieria inversa sobre las simulaciones de la matriz fija.

Dentro de las posibles fuentes de error, se deben considerar, las tolerancias del
proceso de fabricacién, los errores en el modelado de los elementos utilizados y
posibles acoplamientos, no esperados, entre elementos.

En cuanto a las tolerancias del proceso, la matriz 3 x 3 fija, dispone tinicamente
de bobinas en espiral, condensadores y lineas de transmision; de estos tres elementos,
los mas sensibles a variaciones del proceso son los condensadores, cuya capacidad
tiene una tolerancia del 20%. Todos los circuitos considerados en este capitulo
provienen de la misma oblea, por lo que se pueden utilizar los moédulos de control
PCM repartidos por la oblea para supervisar las variaciones producidas sobre la
capacidad por area de los condensadores. A partir de las medidas de los médulos
PCM para la capacidad, se ha obtenido un valor medio de 403 pF/mm?, en lugar
del valor nominal de 400 pF/mm?, con una varianza de la distribucién sobre el
valor medio de o¢=3 pF/mm?. Por lo tanto, sélo se puede considerar una pequena
variacién de la capacidad (menos del 2%), con el fin de averiguar las razones de los
medidas que se han obtenido.

Por lo que respecta a errores en el modelado, una primera aproximacién es supo-
ner que, los valores de las bobinas y condensadores presentan un cierta desviacion
sobre el valor modelado, proporcional al mismo. Sin embargo, ni una variacién por-
centual fija en las capacidades, ni en las inductancias podria explicar los resultados
obtenidos, ya que ambas posibilidades implicarian una mayor variacién en los va-
lores de amplitud, si los porcentajes de desviacién son fijados de acuerdo con los
resultados de fase medidos.

Como los seis condensadores tienen el mismo valor, puede esperarse que sufran la
misma variacién con respecto al valor nominal; por consiguiente, las tinicas razones
que podrian explicar los resultados obtenidos serian, o bien una variaciéon en los
valores de las inductancias, o bien efectos de acoplamientos no considerados. Como
se puede observar en la figura 4.20, los elementos fueron distribuidos espacialmente
lo suficientemente separados como para evitarse acoplamientos indeseados, por lo
que su efecto deberia ser pequeno y despreciable, salvo quizas en el cruce de lineas a
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Figura 4.35: Esquematico de la matriz 3 x 3 mostrando los cinco diferentes valores
de inductancia.

dos niveles; cruce que se ha realizado de acuerdo con las recomendaciones de PML.

Restringiendo las fuentes de error a las variaciones de la inductancias, se han
dividido las nueve inductancias del diseno de la matriz 3 x 3 fija (Fig. 4.35) en dos
grupos (Ly, Lo, L3) y (L4, Ls). Ly y L3 son aproximadamente elementos idénticos, y
se han unido a L; para asi mantener la simetria del circuito. El inductor Ls es sim-
plemente un poco més grande que L4, por lo que pueden considerarse similares. Una
vez agrupadas las bobinas, se variaron las inductancias dentro de un mismo grupo
con un unico coeficiente porcentual. Posteriormente, se variaron independientemen-
te los coeficientes de ambos grupos, con el fin de intentar simular los resultados de
las medidas. Los valores finales para estos coeficientes fueron:

e Grupo Ly, Ly, Ls: -6.5%.
e Grupo Ly, Ls: -13.1%.

Con los valores de inductancia alterados segin estos coeficientes, se realizaron
nuevas simulaciones de la matriz sintonizable, intentando obtener los resultados de
las medidas.

En las tablas 4.20 y 4.21 se muestran los resultados de simulacién para la ma-
triz sintonizable (a la frecuencia central), sin modificaciones y con las inductancias
corregidas respectivamente.
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Desfases
relativos Pérdidas de insercién Pérdidas de retorno
Veat Adys | Adss Sa4 | Sas | Sa6 Say | Sss | Se6
3.2V || -87.3° -87.3° -9 dB -11.9dB -9 dB -8.0dB -7.8 dB -8 dB
24V || -89° -89° 92dB |-11.9dB | -92dB || -83dB | 8.1dB | -8.3 dB
16V || -115° | -114.9° || -10.1dB | -10.5dB | -10.1 dB || -15.0dB | -16.4 dB | -16.1 dB
08V || -120.3° | -120.2° || -9.97 dB | -9.9dB | -9.98dB || -17.7 dB | -18.9dB | -17.9 dB
ov || -125° | -124.8° || -10.6dB | 9.6dB | -10.6dB || -15.3 dB | -16.4 dB | -15.4 dB
Tabla 4.20: Resultados de simulacién de la matriz 3 x 3 sintonizable.
Desfases
relativos Pérdidas de insercién Pérdidas de retorno
Vet Agys | Adygs Sea | Sas | Sk S | Sss | Ses
-3.2V || -80.4° -80.3° -9.3dB | -12.3dB | -9.3dB -6.4 dB -6.2dB | -6.4dB
24V -82° -82° -95dB | -12.3dB | -9.6 dB -6.6 dB -6.5 dB -6.7 dB
-1.6 V -107° -106.9° -10 dB -109dB | -10.1dB || -11.6dB | -11.5dB | -11.7 dB
-0.8V || -112.3° | -112.2° -98dB | -104dB | -9.8 dB -13.5dB | -13.5dB | -13.6 dB
(V% -117.2° | -117.1° || -10.2dB | -10.0dB | -10.2dB || -14.3dB | -15.0dB | -14.5 dB

Tabla 4.21: Resultados de simulacién para la matriz sintonizable 3 x 3 (inductancias
corregidas).

Como los niveles de tensién en las simulaciones eran aquellos para los cuales
existian datos de simulacién disponibles (suministrados por PML), y son diferentes
a los utilizados en las medidas, resulta ser mas complicado realizar una comparacion
entre los resultados de las simulaciones y las medidas. Las respuestas en fase y
pérdidas de insercién diferenciales entre las tres salidas se muestran graficamente en
las figuras 4.36 a 4.37.

La concordancia entre las medidas y las simulaciones es claramente mejor cuando
los valores de las inductancias han sido corregidos. De todas formas, el comporta-
miento del circuito no esta totalmente explicado con esta correccion. Otra pequena,
causa de error podria venir de la contribucién del efecto de bordes, a la capacidad
total de los condensadores MIM. En este caso, su contribucion es de alrededor de un
6% segin la férmula del manual de diseno del proceso DO2AH [PML94], pero mas
de un tercio del perimetro de los condensadores esta ocupado por lineas de acceso,
reduciéndose el efecto de bordes en la misma proporcién.

Para el caso de la matriz 3 x 3 sintonizable, la parte final de la discordancia
entre las medidas y las simulaciones, podria venir de la incertidumbre de un +5%
en los valores de capacidad del varactor (Fig. 4.21). De todas formas, como la curva
de capacidad en funcién de la tensién del varactor es continua, el valor requerido de
capacidad siempre puede encontrarse finalmente mediante el ajuste de la tensién de
alimentacién. De igual manera que en las consideraciones previas sobre las varia-
ciones de la capacidad del proceso, la influencia de los dos ultimos efectos seria la
misma para todos los condensadores.
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Figura 4.36: Insercién de fase diferencial para la matriz sintonizable 3 x 3, en funcién
de la tensién de polarizacién fuera del circuito integrado. a) Diferencia de desfases
entre las salidas 4 y 5, cuando la entrada es el acceso 2 (¢ag — ¢o5). b) Diferencia de
desfases entre las salidas 6 y 5, cuando la entrada es el acceso 2 (o — Pos).
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Figura 4.37: Diferencia de pérdidas de inserciéon para la matriz sintonizable 3 x 3,
en funcién de la tensién de polarizacién fuera del circuito integrado. a) Entre las
salidas 4 y 5, cuando la entrada es el acceso 2 (Plyy — Ply;). a) Entre las salidas 6
y b, cuando la entrada es el acceso 2 (Plyg — Plys).
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Figura 4.38: Esquematico de la red conformadora de haces 9 x 9, usando las matrices
3 x 3 MMIC como celdas béasicas.

En resumen, el diseno sintonizable con varactores para compensar las variaciones
de la capacidad del proceso, se ha comprobado que es una opcioén de sintonizacion
adecuada para la matriz 3 x 3, incluso aunque el diseno nominal no mostrara el
comportamiento esperado. Deberian hacerse algunas modificaciones al disefio de la
matriz fija, y comprobarse los modelos del inductor, del condensador y del varactor
con el fin de asegurar un segundo diseno completamente satisfactorio, una vez el
proceso DO2AH pasara a su etapa comercial.

4.5 La matriz 3 x 3 como celda basica. Confor-
madores de haces 9 x 9y 81 x 81

El bloque 3 x 3, mostrado en la figura 4.12, es equivalente a las matrices 3 x 3 ya
disenadas en tecnologia MMIC, mas un desfase extra de 120° en el acceso nimero 4
(en el lado de los elementos de antena), de forma que la estructura de una red 9 x 9
construida a partir de las celdas 3 x 3 MMIC, serd la mostrada en la figura 4.38;
donde, posteriormente a la adicién del desfase de 120°, se han reducido los valores
de los desfasadores a la salida de cada una de las tres celdas mas cercanas a los
accesos de los haces, pues tinicamente se deben mantener los desfases relativos entre
las salidas de cada celda. Los retardos fijos en la figura se implementaran como
distintas longitudes de lineas de transmision triplaca.

Para la fabricaciéon y montaje de la red 9 x 9 mostrada en la figura 4.38, se
encarg6 a la empresa francesa Dassault Electronique una estructura multicapa en
tecnologia triplaca. Esta red permitiria el diseno de una red conformadora de tamafio
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Figura 4.39: Seccién transversal de la estructura multicapa disenada por Dassault
Electronique.

81 x 81 como la presentada en la figura 4.11. Esta estructura esta compuesta de
cuatro capas triplaca fabricadas a partir del substrato 6002 Duroid de Rogers Corp
[Cor96]. Las interconexiones entre las diferentes capas, asi como los conexiones a
tierra se realizan a través de huecos pasantes metalizados' como se muestra en la
figura 4.39. Las celdas MMIC se conectan a lineas de transmision de la capa triplaca
superior, mediante hilos de termocompresion, estando el MMIC pegado al plano de
masa con un material epoxy conductor.

El tamano de esta estructura multicapa es de 1.2 cm x 10 cm x 0.15 cm, donde
la dimensién mayor viene impuesta por el tamano de los 18 conectores tipo SMA
necesarios para su interconexionado. Esta estructura se inserté en un soporte de
prueba disenado por la Agencia Espacial Europea. El tamano total del conformador
de haces 9 x 9 completo, con el soporte de prueba incluido, es de 3.8 cm (1.9 cm
sin conectores) x 11.5 cm. x 1 cm. Su peso es de 30 gramos.

Las prestaciones de la estructura triplaca multicapa en si, se midieron mediante
la substitucion de los MMICs por lineas adaptadas de 50€2, con el objeto de medir el
aislamiento entre accesos no conectados y la inserciéon de fase, debida a las lineas de
transmisién triplaca y a los conectores. Se midié un aislamiento medio de 50 dB y
un valor méximo de pérdidas de insercién de 2 dB [Bon95]. Algunos de los caminos
entrada/salida mostraban un error en la insercién de fase tan grande como 8°-9°, lo
cual deberia corregirse en siguiente disenos; de todas formas el valor RMS del error
de fase era de 1.7°. Es importante destacar la dificultad del diseno con muiiltiples
lineas de transmisién, curvas e interconexiones entre las diversas capas, totalizando
una longitud de 1.5 m de lineas de transmision.

' Via hole (VH), en terminologia inglesa.
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L 8] S [ S| S |8 [S |98 ||
Eroo]-ie [ [ 10 [ 3 [ 20 [=5° [ 20 [-6.3
By || 0° | -t0o | 20 | -1° [-11e [ 30 | =60 | -16° | -12°
By 00| 1o |20 [ 00 | a0 |60 [ o | a0 |
By | 00| a0 | 8o | 50 |13 [120 | 20 | 120 [ 70
By || 0° | -16° | -2 | -5° | -21° [-10° | -6° | -22° | -15°
B || 0° | -170 | -8° [-11° [ -16° | -18° | -9° | -17° | -23°
Er 0o ] 8 [25°] 6° | 3° | 20° | -3° | -6° | 4°
Bg || 0° | -16° | 120 [ 0o [-15° | 6° |-10°|-18° | 0°
By || 00| -t0o | 70 | -1o | 9o | 20 |10 | -18° | -3¢

Tabla 4.22: Errores de fase relativos a la fase de la salida S; (Tensién de sintoniza-
cién: 0.7 Voltios).

4.5.1 Medidas y simulaciones del conformador 9 x 9

El soporte de prueba 9 x 9 disenado en la Agencia Espacial Europea incluyendo
una estructura multicapa con seis celdas MMIC sintonizables montadas, fue medido
en las instalaciones de Dassault Electronique para diferentes valores de tension del
varactor. Estas medidas confirmaron la eleccion hecha de acuerdo a los resultados de
la matriz 3 x 3 sintonizable, por la que la tension de alimentacion externa al circuito
integrado éptima era de V,,; =0.7 Voltios. A continuacion se presentan los resultados
de las medidas para ese valor de tension de sintonizacion, junto con un resumen de
medidas realizadas para unas tensiones de V,,; =0.5 Voltios y V,,; =0 Voltios, mas
otro resumen de medidas para una segunda iteraciéon de la estructura multicapa
montada sobre un soporte de prueba distinto.

Medidas de fase

Los valores de la insercién de fase en los nueve accesos de salida del soporte de
prueba (S;, 7 = 1...9) relativos al obtenido en la salida S; han sido medidos para
cada una de las nueve entradas de haz (E;, i = 1...9) y las diferencias con respecto
a la nominal se muestran en la tabla 4.22.

Los valores de error de fase en negrita corresponden a los errores maximo y
minimo. Si los errores de fase se normalizan frente al valor de error medio para
cada haz (un haz corresponde a una fila E;, i = 1...9), se obtendrian los valores
indicados en la tabla 4.23, donde también se presentan los errores medios para cada
una de las nueve salidas (S;, i =1...9).

En la tabla 4.24 se pueden ver los valores RMS del error de fase para cada
una de las nueve entradas de haz. El valor de error de fase medio en cada salida
(S;, © = 1...9), puede corregirse por medio de una pequena longitud de linea de
transmision. Después de anadir estas lineas, se obtuvo un nuevo conjunto de errores
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| | S | S | S [ S ] % [ S [ s | S [ % |
By -0.4° | -1.4° 7.6° | 0.6° | 2.6° 1.6° | -5.4° 1.6° -6.7°
Ey 6.3° | -3.7° 83° | 5.3° | -4.7° | 3.3° 0.3° -9.7° -5.7°
E3 4.6° 3.6° 2.6° | 4.6° | 0.6° | -1.4° | -2.4° 0.6° | -12.4°
Ey 4.1° 0.1° 12.1° | 9.1° | -8.9° | -7.9° | 2.1° -7.9° -2.9°
Es 10.8° | -5.2° 8.8 | 5.8° | -10.2° | 0.8° 4.8° | -11.2° | -4.2°
Eg 13.2° | -3.8° 5.2° | 2.2° | -2.8° | -4.8° | 4.2° -3.8° -9.8°
Er -6.3° | 1.7° | 18.7° | -0.3° | -3.3° | 13.7° | -9.3° | -12.3° | -2.3°
Eg 4.6° | -11.4° | 16.6° | 4.6° | -10.4° | 10.6° | -5.4° | -13.4° | 4.6°
Ey 5.3% | -4.7° | 12.3° | 4.3° | -3.7° | 7.3° | -10.7° | -12.7° | 2.3°
Media || 4.7° | -2.8° | 10.2° | 4.0° | -4.5° | 2.6° | -2.4° -7.7° -4.1°

Tabla 4.23: Errores de fase relativos al error de fase medio de cada haz (Tensién de
sintonizacién: 0.7 Voltios).

E, | By | B3 | B, | BEs | Es | E; | Bs | By | TOTAL
o5 || 4° [ 5.9°| 50 [7.20 [ 7.6°]6.5°]96°| 100 [ 7.9° [ 7.3°
o¢ [[ 470 ] 1.6° [ 5.6° | 4.6° [ 4.1° [ 53°[69° [6.1° |43 [ 5.0°

Tabla 4.24: Valor RMS de los errores de fase, en todas las salidas, para cada una de
las nueve entradas de haz antes (o5) y después (o§) de la insercién de las lineas de
correccién en cada salida (Tensién de sintonizacién: 0.7 Voltios).

de fase normalizados, los cuales se muestran en la tabla 4.25. Tras anadir las lineas
de transmision correctoras en cada una de las nueve salidas de elementos de antena,
los valores RMS de error de fase, para cada uno de los haces, se han reducido como
se puede comprobar en la tabla 4.24, obteniéndose un valor rms total de 5.0°.

Medidas de Amplitud

Las pérdidas de insercién, han sido medidas (tabla 4.26) para el mismo nivel de
tension de alimentacién utilizado en las medidas de desfase. En la tabla 4.27 se
muestran las desviaciones maximas y minimas respecto a las pérdidas de insercion
medias, para cada una de las nueve entradas de haz, asi como el valor RMS de estas
desviaciones. La tabla 4.28 ofrece un resumen de las medidas mas importantes,
referentes a las pérdidas de insercion del conformador 9 x 9.
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L I s [ % [ S |5 | S [ S [ S| S ||
Ey -5.1° 1.4° | -2.6° | -3.4° | 7.1° | -1.0° | -3.0° | 9.2° | -2.6°
E, 1.7 1-0.9°|-19°] 1.3° | -0.1° | 0.8° | 2.8° | -2.0° | -1.5°
E3 -0.1° 6.3° | -7.7° | 0.5° | 5.1° | -4.0° | 0.0° | 8.2° | -8.3°
Ey -0.6° 2.9° | 1.9° | 5.1° | -4.3° | -10.5° | 4.5° | -0.2° | 1.2°
Es 6.1° | -2.5° | -1.5° | 1.8° | -5.7° | -1.8° | 7.2° | -3.6° | -0.1°
Eg 8.5° | -1.0°] -5.0° | -1.8° | 1.8° | -7.3° | 6.7° | 3.9° | -5.6°
E7 || -11.0° | 4.4° | 8.4° | -4.3° | 1.2° | 11.1° | -6.9° | -4.7° | 1.8°
Eg -0.1° | -8.7° | 6.3° | 0.5° | -5.9° | 8.0° | -3.0° | -5.8° | 8.7°
Ey 0.7 | -1.9°] 2.1° | 0.3° | 0.9° | 4.8° |-8.2°|-5.0° | 6.4°

Tabla 4.25: Errores de fase, relativos al error de fase medio de cada haz, después
de la insercién de las lineas de correccién en cada salida de antena (Tensién de
sintonizacién: 0.7 Voltios).

| || S1 So Ss3 Sy S Se St Ss Sy

E 21 dB 22.7 dB 22.1 dB 20.5 dB 21.3 dB 21.9 dB 21.1 dB 21.3 dB 21.9 dB
E> 20.7 dB 20.7 dB 20.4 dB 21.7 dB 21.3 dB 22.1 dB 22.2 dB 21.1 dB 23 dB
E3 20 dB 21.4 dB 20.4 dB 21.9 dB 21.9 dB 21.7 dB 22.1 dB 22.3 dB 21.8 dB
Ey 21.7 dB 22 dB 22.4 dB 20.2 dB 22.3 dB 21.9 dB 20.7 dB 21.2 dB 21.7 dB
FEs 22.8 dB 21.6 dB 22.4 dB 21.2 dB 20.8 dB 21.3 dB 21.4 dB 20.4 dB 22.3 dB
FEg 22.3 dB 22.3 dB 22 dB 20.5 dB 22.2 dB 20.4 dB 21.6 dB 22 dB 21 dB
Er 22.1 dB 21.9 dB 22.2 dB 21 dB 21.6 dB 21.1 dB 19.9 dB 22.8 dB 20.7 dB
Eg 22.9 dB 21.2 dB 21.6 dB 21.8 dB 21.9 dB 21.6 dB 21.4 dB 20.7 dB 21.4 dB
FEg 22.1 dB 21.9 dB 21 dB 21.5 dB 22 dB 20.7 dB 21.6 dB 22.3 dB 20.6 dB

Tabla 4.26: Pérdidas de insercién para el conformador 9 x 9 (Tensién de sintoniza-
cién: 0.7 Voltios).

[ E Es E3 Ey Es E¢ Eq Es Eo
Amaz 1.1 dB 1.5 dB 0.8 dB 0.9 dB 1.2 dB 0.7 dB 0.8 dB 1.3 dB 0.8 dB
-1dB -1.1dB | -1.5dB | -14dB | -0.8dB | -1.2dB | -1.5dB | -0.9dB | -0.9 dB
[N 0.6 dB 0.8 dB 0.7 dB 0.7 dB 0.7 dB 0.7 dB 0.8 dB 0.6 dB 0.6 dB

Tabla 4.27: Desviaciones de pico (Ap.) v valor RMS (o0a) de las pérdidas de
insercién sobre el valor medio para cada haz (Tensién de sintonizacién: 0.7 Voltios).

Valor medio || 21.54 dB
Varianza 0.7 dB
Minimo 19.9 dB
Maéximo 23.0 dB

Tabla 4.28: Resumen de las medidas de pérdidas de insercién del conformador 9 x 9
(Tensi6n de sintonizacién: 0.7 Voltios).
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a) Amaz 1.7 dB 0.9 dB 0.7 dB 1.2 dB 1.2 dB 1.0 dB 1.9 dB 1.0 dB 1.5dB
-0.9dB | -1.0dB | -1.3dB | -1.1dB | -1.2dB | -1.2dB | -0.8dB | -0.8 dB | -1.3dB
oA 0.9 dB 0.6 dB 0.6 dB 0.6 dB 0.7 dB 0.7 dB 0.8 dB 0.5 dB 0.7 dB

| | E Es E3 Ey Es Eg Eq Eg Ey

b) Amaxz 1.4 dB 1.2 dB 0.7 dB 1.1 dB 0.8 dB 0.8 dB 1.7 dB 0.8 dB 1.0 dB
-09dB | -1.1dB | -1.5dB | -1.2dB | -1.1dB | -1.0dB | -1.1dB | -1.1dB | -1.9dB
oA 0.8 dB 0.7 dB 0.6 dB 0.8 dB 0.6 dB 0.7 dB 0.9 dB 0.6 dB 0.8 dB

Tabla 4.29: Desviaciones de pico (An.z) y valor RMS (0a) de las pérdidas de
insercién sobre el valor medio para cada haz. a) Tensién de sintonizacién: 0 Voltios.
b) Tensién de sintonizacién: 0.5 Voltios.

\ Vet =0 V | Vewt =0.5 V \
Valor medio || 20.73 dB | Valor medio || 21.06 dB
Varianza 0.71 dB Varianza 0.74 dB
Minimo 19.2 dB Minimo 19.1 dB
Maximo 22.6 dB Maximo 22.7 dB

Tabla 4.30: Resumen de las medidas de pérdidas de insercién del conformador 9 x 9
para las tensiones de sintonizacién V,,; =0 Voltios y V,;; =0.5 Voltios.

Otras medidas

El conformador de haces 9 x 9, con el soporte de prueba disenado por la Agencia
Espacial Europea, fue también medido para otras tensiones de sintonizacién. En las
tablas 4.29, 4.30 y 4.31, se muestra un resumen de los resultados para unas tensiones
de sintonizacién de 0.5 Voltios y 0 Voltios.

Por otra parte, Dassault Electronique ha desarrollado un soporte de prueba 9 x 9
diferente, para otra iteracion de la misma estructura triplaca multicapa con seis
matrices 3 x 3 MMIC, sintonizables diferentes. Este soporte fue medido para una
tension de control de 0.7 Voltios, ofreciendo unos resultados bastante similares a los
del soporte de prueba 9 x 9, disenado por la ESA, confirmando la esperada buena
repetibilidad de los disenos. Los resultados de estas medidas pueden observarse en
las tablas 4.32, 4.33 y 4.34

Los errores en amplitud y fase obtenidos para la red 9 x 9, se traducen, en
cuanto a los efectos sobre el diagrama de radiacién, en los niveles de 16bulos secun-

| [ B[ B [ B [ [ B [ B | B | Bs | B [[TOTAL]
Vezt =0V os || 5.9° | 6.0° | 3.8° | 7.9° | 10.2° | 6.8° | 11.6° | 12.6° | 8.3° 8.6°
Vexzt =05V 0Oy 4° 6.7° | 5.4° | 6.8° | 8.3° | 6.4° | 15.2° | 15.9° | 7.5° 9.4°

Tabla 4.31: Valor RMS de los errores de fase en todas las salidas para cada una
de las nueve entradas de haz para las tensiones de sintonizacion V,,; =0 Voltios y
Vewt =0.5 Voltios.
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| & [ B [ B [ B | B [ B | B | Bs | B |
Amaz || 10dB | 25dB | 1.0dB | 0.7dB | 0.9dB | 0.7dB | 1.4dB | 1.8dB | 1.3dB
-14dB | -1.4dB | -1.7dB | -1.1dB | -0.9dB | -1.1dB | -2.0dB | -1.5dB | -1.5dB
oA 0.7dB | 1.3dB | 1.0dB | 0.5dB | 0.7dB | 0.6dB | 0.9dB | 1.1dB | 0.8dB

Tabla 4.32: Desviaciones de pico (Ap.) v valor RMS (o0a) de las pérdidas de
insercién sobre el valor medio para cada haz (Tensién de sintonizacién: 0.7 Voltios).
Soporte de prueba disenado por Dassault Electronique.

Valor medio || 21.58 dB
Varianza 0.89 dB
Minimo 19.6 dB
Méximo 24.3 dB

Tabla 4.33: Resumen de las medidas de pérdidas de insercién del conformador 9 x 9
(Tension de sintonizacién: 0.7 Voltios). Soporte de prueba disefiado por Dassault
Electronique.

darios de fondo y las variaciones en la ganancia del haz principal mostradas en la
tabla 4.35 para una agrupacién de nueve elementos, alimentada por el conformador
correspondiente. Los resultados obtenidos confirman el buen comportamiento de la
red conformadora de haces.

Simulaciones del conformador de haces 9 x 9

Con el fin de comprobar las propiedades de conformacion de haces de la estructura
medida 9 x 9, en términos de prestaciones de antena, se llevaron a cabo algunas
simulaciones a partir de las medidas realizadas a 0.7 Voltios del soporte de prueba
disenado por la ESA, con las errores de fase medios a las salidas corregidos por
medio de lineas de transmisién. Una matriz de parametros S, para una red de 18
accesos, se llend con los datos medidos de pérdidas de insercién de fase y pérdidas
de insercion, dejandose los pardmetros de aislamiento y adaptacion iguales a cero.
Por lo tanto, solamente se consideran datos de transmision.

La red 9 x 9, puede usarse como red conformadora de una agrupacién lineal de
N =9 elementos, y, en el caso de que la separacién entre elementos sea d, = \/2,
la matriz generard 9 haces ortogonales e independientes. Usando la red en modo
recepcién, una onda con un gradiente de fase fijo, se consideré como la onda incidente
en el lado de los elementos de antena, y se calculé la respuesta en los accesos de cada

Eq Ey, | Es5 | By | Es | Eg | Ev | Eg | Ey || TOTAL
os || 5.2° | 3.6° | 4.1° | 4.4° | 3.8° | 5.8° | 5.9° | 5.7° | 4.0° 4.8°

Tabla 4.34: Valor RMS de los errores de fase en todas las salidas para cada una
de las nueve entradas de haz (Tensién de sintonizacién: 0.7 Voltios). Soporte de
prueba disenado por Dassault Electronique.
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Conformador OA o5 | NLSPfondo AG
ESA V,,=0.7V || 0.7dB | 5° -27.9dB | -0.06 dB
ESA V,,,=05V || 0.71dB | 8.6° | -24.7dB | -0.13 dB
ESA V,,,=0V | 0.74dB | 9.4° | -245dB |-0.15 dB
DE V,,=0.7V | 0.89dB | 4.8°| -26.8dB |-0.08dB

Tabla 4.35: Efecto sobre el diagrama de radiacién de los errores de amplitud y fase
de los conformadores 9 x 9 de la Agencia Espacial Europea (ESA) y de Dassault
Electronique (DE) para diferentes valores de tension de sintonizacion.

uno de los nueve haces, como se puede observar en la figura 4.40; de esta forma, el
nivel de potencia en cada uno de los accesos de cada haz, es conocido en funcion del
gradiente de fase de la onda incidente.

Los niveles maximos aparecen en cada acceso de haz, exactamente para el valor
de gradiente esperado. El nivel de los l16bulos secundarios respecto al nivel del 16bulo
principal para cada haz esta bastante cerca del ideal (-12.9 dB), con un valor medio
de -12.4 dB y un peor caso de -11.7 dB.

Debido a la propiedad de ortogonalidad e independencia de los haces generados
por una matriz de Butler, cuando el nivel de senal recibida es maximo en la entrada
(salida al trabajar en modo recepcién) de uno de los haces, las entradas de los otros
deberian ofrecer un nivel nulo de senal recibida, de forma que toda la potencia
incidente deberia aparecer en el acceso del haz considerado. Estos esperados ceros,
pasan a tener un valor finito con una red conformadora real, de forma que no son
tan profundos como los ideales. Su valor medio es de 27.5 dB, con un peor caso
de 19.6 dB; para este caso en concreto, la no nulidad de esos valores implica que,
cuando una onda con un gradiente de fase de -160° incida sobre la antena, la senal
que deberia, en un caso ideal, aparecer unicamente en el acceso del haz Eg, aparece
también en el acceso del haz E;, con un nivel de potencia 19.6 dB por debajo del
nivel de senal en el acceso Ejs.

4.5.2 Simulaciones del conformador de haces 81 x 81

Tal y como se muestra en la figura 4.11, es posible construir un conformador de haces
de dimensiones 81 x 81, mediante la interconexién de 18 conformadores de tamano
9 x 9. De acuerdo con esta consideracion, se ha simulado una red conformadora de
haces de tamano 81 x 81, a partir de las medidas del conformador 9 x 9 presentadas
previamente.

Esta red conformadora de haces, ha sido caracterizada en términos de parametros
de radiacion, para lo que se ha utilizado la agrupacién de 37 elementos con distribu-
cion espacial hexagonal y contorno hexagonal, que ha sido disenada para la misién
ARCHIMEDES. Més detalles sobre esta misién se dan en el ejemplo 4 (apartado
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ol nA
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a,) Gradiente de fase entre elementos de la agrupacion (grados)

| \/\\/
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i i i i i i i
-150 -100 -50 0 50 100 150
b) Gradiente de fase entre elementos de la agrupacién (grados)

|

- 150 100 50 0 50 100 150
a) Gradiente de fase entre elementos de la agrupacién (grados)
Figura 4.40: Nivel de haz en funcién del gradiente de fase de la onda incidente, para

el conformador 9 x 9 alimentando una agrupacién lineal de nueve elementos. a)
Accesos 1, 2y 3. b) Accesos 4, 5y 6. ¢) Accesos 7, 8 y 9.
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1.3.4).

Como ejemplo, se muestran las graficas de los contornos en dos dimensiones! del
factor de la agrupacién para el peor y el mejor haz (Figs. 4.42a y 4.41a respecti-
vamente), los cuales se pueden comparar con los obtenidos con un conformador de
haces 81 x 81 ideal (Figs. 4.42b y 4.41b respectivamente).

La forma y la posicién del 16bulo principal son practicamente iguales a los ob-
tenidos en los casos ideales para ambos haces. El nivel de los l6bulos secundarios
presenta la diferencia mas apreciable, en comparacién con la situacion ideal. De
todas formas, estas diferencias son bastante pequenas para el mejor caso.

Un conformador de haces 81 x 81, permite disponer de 81 haces diferentes; para
cada uno de estos haces, se han calculado los niveles de l6bulos secundarios, la
ganancia, la posicién y los anchos de haz. Los resultados estadisticos para los 81
haces aparecen resumidos en las tablas 4.36 a 4.39.

Con el fin de analizar la distinta importancia de los errores de fase y de amplitud,
se han considerado tres situaciones independientes para la estructura 9 x 9:

e Pérdidas de insercién medidas e inserciones de fase medidas (Se tienen en
cuenta todos los errores).

e Pérdidas de insercion ideales e inserciones de fase medidas (Se consideran
solamente los errores de fase).

e Pérdidas de inserciéon medidas e inserciones de fase ideales (Se consideran
solamente los errores de amplitud).

El efecto de la insercion de una distribucion de amplitud con iluminacién no uni-
forme, ha sido también considerada para los tres casos. La distribucién de amplitud
elegida, divide la antena en tres subconjuntos como se muestra en la figura 4.43.

Cuando se considera iluminaciéon uniforme, los valores medios de los 16bulos se-
cundarios estdn bastante cerca de los ideales (una diferencia de 1.3 dB para las
medidas reales del conformador 9 x 9). La introduccién de una distribucién de
amplitud no uniforme, hace que la diferencia con el caso ideal aumente considera-
blemente.

A partir del conjunto de los resultados, se puede concluir que, en términos de
nivel de l6bulos secundarios, los errores de fase son mas importantes que los errores
de amplitud.

Por lo que respecta a la ganancia de los haces, los resultados obtenidos confirman
unas prestaciones realmente buenas en términos de varianza de la ganancia de los
haces, con un peor caso de una desviacién de 0.5 dB sobre el valor medio de los

Los contornos se representan respecto a los dngulos 6, y 6, medidos en los planos XZ y YZ
respecto a la normal a la agrupacién situada sobre el plano XY.
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Figura 4.41: Contornos del factor de la agrupacion para el haz 22 para la antena
ARCHIMEDES alimentada por un conformador 81 x 81. a) Simulacién a partir de
medidas del conformador 9 x 9. b) Segin conformador 81 x 81 ideal.
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Figura 4.42: Contornos del factor de la agrupaciéon para el haz 77 para la antena
ARCHIMEDES alimentada por un conformador 81 x 81. a) Simulacién a partir de

medidas del conformador 9 x 9. b) Segin conformador 81 x 81 ideal.
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Figura 4.43: Ejemplo de iluminaciéon no uniforme en amplitud para la agrupacion
hexagonal de ARCHIMEDES.

Todos los errores Sélo errores Sélo errores
considerados de fase de amplitud
Tlumin. Tlumin. Tlumin. Tlumin. Ilumin. Tlumin.

uniforme | (-6,-3,0) | uniforme | (-6,-3,0) | uniforme | (-6,-3,0)
Media || 14.5dB | 17.0dB | 14.9dB | 182dB | 15.2dB | 19.1 dB
Mejor || 15.7dB | 20.8dB | 15.6dB | 20.8 dB | 15.94 dB | 21.3 dB
Peor 13.1dB | 149dB | 13.7dB | 16.0dB | 13.7dB | 16.0 dB

o 0.7 dB 1.6 dB 0.5dB 1.2 dB 0.7 dB 1.6 dB

Tabla 4.36: Prestaciones del conformador 81 x 81 simulado a partir de las medi-

das del conformador 9 x 9. NLPS (dB) (Valores ideales: 15.8 dB (iluminacién
uniforme) 21.1 dB (iluminacién -6/-3/0 dB).

Todos los errores Sélo errores Sélo errores
considerados de fase de aAmplitud
Ilumin. Ilumin. Tlumin. Tlumin. Tlumin. Tlumin.

uniforme | (-6,-3,0) | uniforme | (-6,-3,0) | uniforme | (-6,-3,0)
Desviacion || +0.5dB | +0.4 dB | +0.06 dB | 40.05 dB | +0.4 dB | +0.3 dB
Méxima -04dB | -04dB | -0.09dB | -0.07dB | -0.4dB | -0.3 dB
o 0.17dB | 0.14dB | 0.03 dB 0.02dB | 0.16dB | 0.13dB

Tabla 4.37: Prestaciones del conformador 81 x 81 simulado a partir de las medidas
del conformador 9 x 9. Ganancia de los haces.
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Todos los errores Solo errores Solo errores
considerados de fase de amplitud
[lumin. | Ilumin. | Iumin. | Ilumin. | Ilumin. | Ilumin.
uniforme | (-6,-3,0) | uniforme | (-6,-3,0) | uniforme | (-6,-3,0)
Media 0.05° 0.05° 0.05° 0.05° 0.03° 0.03°
Max 0.1° 0.16° 0.13° 0.17° 0.06° 0.06°

Tabla 4.38: Prestaciones del conformador 81 x 81 simulado a partir de las medidas
del conformador 9 x 9. Error en el apuntamiento del centro de los haces. La rejilla
usada para las simulaciones es de 0.09°.

Todos los errores Solo errores Solo errores
considerados de fase de amplitud
Ilumin. | Ilumin. | Ilumin. | Ilumin. | Ilumin. | Ilumin.
uniforme | (-6,-3,0) | uniforme | (-6,-3,0) | uniforme | (-6,-3,0)
Media 4.19° 4.58° 4.18° 4.57° 4.19° 4.6°
o 0.05° 0.06° 0.04° 0.05° 0.05° 0.06°

Tabla 4.39: Prestaciones del conformador 81 x 81 simulado a partir de las medidas
del conformador 9 x 9. Anchos de haz. La rejilla usada en las simulaciones es de
0.09°, siendo el ancho de haz ideal de 4.18°.

81 haces. Como era de esperar, las ganancias de los haces son mas sensibles a los
errores de amplitud que a los errores de fase. En cuanto al efecto de aplicar una
iluminacién no uniforme, las prestaciones mejoran ligeramente.

El error de apuntamiento de los centros de los haces, puede considerarse despre-
ciable, mientras que los anchos de haz obtenidos con la red conformadora 81 x 81
basada en las medidas del conformador 9 x 9, son practicamente iguales a los ideales.

Todas las simulaciones llevadas a cabo con el conformador de haces 81 x 81,
realizadas a partir de las medidas de la estructura real 9 x 9, muestran unas presta-
ciones realmente buenas y claramente prueban la viabilidad de su uso en aplicaciones
reales. Por otro lado, los resultados mostrados para el conformador de haces de ta-
mano 81 x 81 no son completamente realistas ya que en una implementacion real las
18 estructuras 9 x 9 no serian exactamente iguales, con lo que su comportamiento
seria ligeramente distinto. Estas pequenas diferencias probablemente mejorarian los
resultados estadisticos del conformador de haces.

4.5.3 Comentarios a las medidas del conformador 9 x 9

El conformador de haces 9 x 9, construido con una estructura triplaca multicapa y
seis matrices MMIC 3 X 3, sintonizable mediante una tensién de control, ha mos-
trado unas prestaciones ciertamente buenas, demostrando todas las caracteristicas
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esperadas, como bajo peso, tamano reducido y capacidad de sintonizacion.

Las prestaciones de la celda bésica 3 x 3, podrian mejorarse en siguientes disenos.
También la estructura multicapa podria mejorarse, con el fin de reducir los errores en
la insercion de fase. Sus pérdidas de insercion y aislamiento son ya suficientemente
buenos. Por lo tanto, se espera que una segunda iteracion del conformador de haces
9 x 9, ofrezca unos resultados aiin mejores.

La simulacién del conformador de haces 81 x 81 basada en las medidas de la
estructura 9 x 9, ha confirmado la viabilidad de esta nueva arquitecura para redes
conformadoras de haces, con buenas prestaciones en términos de parametros de
antena. Los niveles de 16bulos secundarios y el efecto sobre los mismos de la insercion
de una distribuciéon de amplitudes de alimentacién no uniforme en los elementos de
la antena, son los temas que podrian mejorar en una segunda iteracion del diseno.

4.6 Conclusiones

En este capitulo, se ha generalizado la matriz de Butler para agrupaciones planas,
con cualquier distribucién, tanto en el plano de la agrupacién, como en el dominio
transformado de la posicion de los haces; mostrando la relacion que existe entre am-
bas distribuciones, el nimero de elementos de la agrupacion y el nimero y posicién
de los haces a conformar. Se ha particularizado los resultados para distribucién en
rejilla hexagonal en ambos dominios, presentando un método rapido para el diseno
del conformador, destacando las caracteristicas necesarias para que, la implementa-
cién del mismo permita una descomposicién eficiente en celdas de menor tamano.

Ademads de analizar la arquitectura, era necesario probar la viabilidad de la
misma, para lo cual se han disenado dos matrices 3 x 3 MMIC, con el proceso
D02AH de Philips microondas Limeil. Con el fin de resolver el problema de las
tolerancias del proceso, se ha disenado una matriz sintonizable mediante diodos
varactores.

Las prestaciones de los circuitos cumplen las especificaciones, excepto por una
menor insercion de fase, comportamiento que parece ser debido a errores en el mode-
lado de las bobinas del proceso. La capacidad de sintonizacién gracias a los diodos
varactores ha sido demostrada en uno de los disenos. De esta forma, el circuito es
muy robusto frente a las variaciones del proceso.

Seis matrices 3 x 3 sintonizables, desarrolladas con tecnologia MMIC fueron
montadas en una estructura triplaca multicapa (desarrollada por Dassault Electro-
nique, Francia) con el fin de construir una matriz 9 x 9, la cual podria ser usada
como parte de los conformadores de tamano 27 x 27 o 81 x 81. Este conformador
de haces 9 x 9 fue medido en las instalaciones de Dassault Electronique, mostrando
unas buenas prestaciones. Incluso, aunque el diseno nominal presentaba una dife-
rencia de insercién de fase menor de lo esperado, la capacidad de sintonizacién de la
arquitectura consigui6 resolver parcialmente el problema, a costa de aumentar las
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Figura 4.44: Fotografia del conformador 9 x 9 montado en un soporte de prueba
junto a otra copia de la estructura triplaca multicapa con los circuitos integrados
montados.

diferencias en las pérdidas de insercién.

El tiempo de desarrollo para el conformador 9 x 9 ha sido bastante corto. El
diseno de los MMICs, comenzé en Septiembre de 1994, obteniéndose los circuitos
listos para ser medidos en Mayo de 1995. El conformador de haces 9 x 9 completo
se midié en Junio de 1995.

Con el fin de comprobar céomo los errores de fase y de amplitud del conformador
de haces 9 x 9, afectarian al diagrama de radiaciéon de la antena, se han llevado a
cabo una serie de simulaciones para un conformador de tamano 81 x 81 construido
con estructuras 9 x 9 reales. Los resultados prueban, totalmente, la viabilidad de
la nueva arquitectura de conformador de haces de radiofrecuencia.

Aunque el primer disefio ha dado unos resultados bastante buenos, un segundo
diseno con unas matrices 3 X 3 y una estructura triplaca multicapa mejoradas,
podria ser la prueba final para este nuevo concepto de red conformadora de haces.

Este dispositivo (9 x 9, Fig. 4.44) fue presentado en el pabellén de 230m? de
la Agencia Espacial Europea (ESA) en la feria de telecomunicaciones mas impor-
tante del mundo TELECOM’95, que tuvo lugar en Ginebra (Suiza) del 3 al 11 de
Octubre de 1995, feria organizada cada cuatro anos por la Unién Internacional de
Telecomunicaciones (ITU') [ESA95].

'International Telecommunication Union, en terminologia inglesa.






Capitulo 5

Diseno, implementacion y medida
de una red conformadora de haces
controlada 6pticamente mediante

el uso de redes de difraccion en

fibra

5.1 Introduccion

La aplicacion de fibras 6pticas como medio de transmision en redes conformadoras de
haces, permite disfrutar de caracteristicas tan deseadas como, peso reducido, bajas
pérdidas, gran ancho de banda o inmunidad frente a interferencias electromagnéticas.
Para poder disponer de todas estas prestaciones, se necesitan elementos de control
adecuados para conformar el haz, mediante la variaciéon de las amplitudes y los
retardos asociados a cada elemento de la agrupaciéon. La integracion de los métodos
de conformacion de haz con la red de distribucién optica a partir de dispositivos
sobre fibra éptica permitira conjugar todos estos requisitos.

En este capitulo se describe la utilizacién de redes de difraccién en fibra' como
lineas de retardo para aplicaciones de redes conformadoras de haces controladas
Opticamente.

El uso de las redes de difraccién sobre fibra éptica para el procesamiento de
senales opticas se ha centrado hasta en sistemas de comunicaciones para la compen-
sacion de la dispersion de la fibra monomodo y para el filtrado de canal en sistemas
con multiplezacion en frecuencia éptica (OFDM!) y en sistema de sensores basados
en la variacién de las propiedades 6pticas de la red de difraccién con la temperatura

i Fiber Gratings, en terminologfa inglesa.
" Optical frequency-division multiplexing, en terminologia inglesa.

205



206 CAPITULO 5. RED CONFORMADORA CON REDES DE DIFRACCION

Fibra Optica Monomodo

n
A
I
no : :

Figura 5.1: Ejemplo de red de difraccion.

y con la tensién mecédnica aplicada.

En cuanto a su aplicacién a redes conformadoras de haces, se pueden distinguir
dos casos: por un lado, la utilizacion de redes de difraccion discretas grabadas
sobre una misma fibra monomodo que permite disponer de un conjunto discreto de
retardos [Bal94, Lem94, Ton96b, Mol95, Zmu97, Sor96, Cha96] y por otro lado, las
redes de difracciéon con periodo variable que permiten generar retardos verdaderos
continuamente variables. En este capitulo, se analiza profundamente el segundo
caso, tanto sus prestaciones, como sus limitaciones, a la hora de aplicarse a redes
conformadoras de haces.

Posteriormente, se presenta una arquitectura de red conformadora de haces que
utiliza una red de difraccién con variacion lineal del periodo espacial del indice de
refraccion como dispositivo de retardo verdadero. Esta arquitectura ha sido probada,
y sus parametros mas representativos a nivel de sistema, estimados a partir de los
resultados del estudio previo de las redes de difraccién.

5.2 Redes de difraccion en fibra

Las redes de difraccién sobre fibra optica son dispositivos relativamente recientes
y que, tras las mejoras realizadas durante la ultima década en los métodos de fa-
bricacion, estan recibiendo un considerable interés por parte de diversos grupos de
investigacion, para su aplicacion en diversos campos.

Fisicamente, una red de difraccién en fibra (Fig. 5.1) estd constituida por un
conjunto de discontinuidades en el indice de refraccién de la fibra separadas pe-
riédicamente. La amplitud de las variaciones del indice de refraccién es muy pe-
quena (1072 a 107%) respecto al indice medio de la fibra, n,. Estas perturbaciones
periddicas en el indice de refraccion generan una serie sucesiva de ondas reflejadas
y transmitidas, de forma que la magnitud (An) y el periodo espacial (A) de estas
discontinuidades definirdn la respuesta temporal y frecuencial (amplitud y fase) de
la red de difraccion, tanto en transmisién como en reflexion. Generalmente se utili-
zan las propiedades en reflexion de la red de difraccion, mediante la adicién de un
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Figura 5.2: Configuraciones y respuesta tipica de una red de difraccién en reflexion.

circulador 6ptico o un acoplador 6ptico (Fig. 5.2). Con esta configuracién, la red de
difraccion se comporta como un filtro selectivo en longitud de onda, mostrandose
en la figura 5.2 una curva tipica del médulo de la respuesta en frecuencia, donde
se puede distinguir el 16bulo principal del filtro junto a los l6bulos secundarios mas
cercanos.

Los métodos de fabricacion mas modernos se basan en la fotosensibilidad de
la fibra éptica a longitudes de onda entorno a 245 nm (ultravioleta); en concreto,
se basan en los cambios permanentes en el indice de refracciéon de la fibra tras
una exposiciéon de la misma a una intensa radiacion en el entorno de los citados
245 nm. Las dos técnicas de fabricacién de redes de difracciéon mas utilizados son
el método hologréfico [Mel89] basado en el patrén de interferencia generado por
dos haces incidentes sobre la fibra y el método de méscara de fase [Mar94, Hil93]
que requiere un unico haz de radiacion ultravioleta incidente sobre una maéascara
interferente situada sobre la fibra a grabar.

Los parametros de fabricacion mas importante son:

An(z) Magnitud de la variacién, sobre el valor medio, del indice de refraccién del
nicleo en funcién de la distancia sobre el eje de la fibra.

A(z) Periodo espacial del indice de refraccién del nicleo en funcién de la distancia
sobre el eje de la fibra. En relacion con el periodo espacial, se define también

la frecuencia espacial como K(z) = 2w /A(z).

L,.q Longitud total de la red de difraccion.

En el caso de una red de difraccién con una periodo espacial del indice de re-
fraccién constante (A,) a lo largo de toda la red, se define la longitud de onda de
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Bragg como aquella para la cual las sucesivas ondas reflejadas interfieren construc-
tivamente y consecuentemente se obtiene la mayor reflectividad de la red, y viene
definida por:

ABRAGG = 2TL0A0 (51)

donde n, es el indice de refraccion medio de la fibra. El valor de potencia reflejada
maxima y el ancho de banda 6ptico dependeran tanto de la amplitud de la variacién
del indice de refraccién como de la longitud total de la red de difraccion.

El método de andlisis de redes de difraccién en fibra més extendido se basa en el
estudio de las ecuaciones de acoplo contradireccional de modos en guias dieléctricas
con perturbacion periddica del indice de refraccion. Cuando la amplitud y el periodo
de la perturbaciéon es constante, es posible obtener soluciones analiticas, siendo
necesario acudir a métodos numéricos para analizar redes de difraccion con amplitud
y periodo de las perturbaciones variables con la distancia axial sobre la fibra [Kog76].

A la hora de analizar el comportamiento como dispositivo de una determinada red
de difraccién de longitud total L,.q y con sus correspondientes funciones An(z), A(z)
no se suele trabajar con estos parametros fisicos, sino con la funcién de acoplamiento
entre los modos progresivo y regresivo, k(z), y la funcién de fase de la frecuencia
espacial, ¢(z), respectivamente. La funcién de acoplo, k(z), también conocida como
apodizacién de la red de difraccion, depende de la magnitud de las perturbaciones
del indice de refraccién, pero también de las distribuciones transversales a la fibra de
estas variaciones del indice de refraccién y del campo eléctrico [PA96, Yar73]. Por
otro lado, la funcién de fase de la frecuencia espacial, ¢(z), consiste en la desviacién
de fase debida a la variacién de la frecuencia espacial local a largo del eje de la fibral:

dé(z)
dz

_ AK(2) = K(2) = K, = 27 (A(lz) _ Ai> (5.2)

En cuanto a las caracteristicas mas importantes de las redes de difraccion, re-
saltando aquellas de mayor interés para la aplicacién de redes de difracciéon como
elementos retardadores (variables o discretos), se pueden citar [Col96]:

Comportamiento insensible a la polarizacion.

Dispositivo realizado directamente sobre fibra.

Bajas pérdidas de insercion, pese a la necesidad de utilizar un circulador 6ptico
(1-2 dB) o un acoplador (~7 dB).

Respecto a una longitud de fibra con dispersién similar, la red de difraccion
no sufre de no-linearidades 6pticas significativas.

iSe asume una perturbacién proporcional a cos(K,z + ¢(z)) con K, constante e igual a la
frecuencia espacial alrededor del centro de la red de difraccién (z = 0).
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La eleccion adecuada de las funciones de acoplo y de fase asi como de la longitud
total de la red de difraccion, de acuerdo con las prestaciones esperadas de la red es un
punto crucial en el analisis y sintesis de redes de difraccién para cualquier aplicacién,
y en concreto para aplicaciones de redes conformadoras de haces. Hace apenas tres
anos, se ha presentado un nuevo método de fabricacién que permite realizar redes de
difraccion con variacién lineal del periodo espacial utilizando cualquier funcion de
apodizacién deseada [Loh95]. Ademds, existen nuevas técnicas de fabricacién que
aumentan dia tras dia la longitud maxima disponible para una red de difraccién
[Col96]. Ambos eventos no hacen sino aumentar los margenes de libertad a la hora
de sintetizar redes de difraccién con las caracteristica deseadas.

5.2.1 Redes de difraccion con periodo constante

Para la aplicacion de redes de difracciéon como filtros selectores en longitud de onda,
y como lineas de retardo programables es interesante estudiar las redes de difraccion
con periodo espacial constante; las cuales, permiten obtener una solucion analitica,
en el caso de considerar acoplo constante; siendo necesario trabajar con soluciones
numéricas, para el caso mas general de redes de difraccién con acoplo variable.

Redes de difraccién con periodo constante y acoplo constante

El coeficiente de reflexion de campo de una red de difraccién de longitud L,..4, acoplo
ko y periodo A,, ambos constantes, se puede expresar como [Hau84]:

—jkosenh(Lyeqr/k2 — 02)

p= , (5.3)
k2 — 0% cosh(Lypegr/k2 — 02) + jo senh(L,eq+/ k2 — 6?)
donde
T d Aw  n,Aw
0=0- AT B — Beraca = £(w — WBRAGG) = o N (5.4)

es la desviacion de frecuencia normalizada, siendo ¢ la velocidad de la luz en el vacio
y [ la constante de fase de una onda electromagnética de pulsacién w progagandose
en una fibra con indice de refraccién medio n, con una velocidad de grupo v,.

Agrupando términos en la ecuacién (5.3) se puede llegar a una expresién del
coeficiente de reflexiéon que sélo dependera del coeficiente de acoplo normalizado
koL =k, - Lyeq v de la desviacion de frecuencia normalizada 0L = § - Ly.q:

be —jkoLsenh(y/(koL)? — (6L)?)
v/ (ko,L)2 — (6L)2 cosh(y/(k,L)2 — (0L)2?) + jéLsenh(+/(k,L)2 — (6L)2)

(5.5)

de donde se puede concluir que el comportamiento de una red de difraccién con
acoplo y periodo constante queda totalmente especificado respecto a la frecuencia
normalizada, d L, una vez se conoce el acoplo normalizado, k,L.
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Se define la reflectividad de la red de difraccion en términos de potencia éptica
como |p|?. Cuando se considera una desviacién de frecuencia normalizada igual a
cero, se cumplird la condicion de Bragg y la reflectividad serd méaxima, reflectividad
que se puede calcular a partir de la ecuacién (5.5) tomando § = 0:

|plirax = tanh®(k,L) (5.6)

ecuacién que relaciona univocamente la reflectividad méaxima con el acoplo norma-
lizado.

A partir de la ecuacién (5.5) se han realizado una serie de simulaciones para
redes de difraccion con diferentes valores de acoplo normalizado k,L, calculandose
para cada caso los siguientes anchos de banda medidos en frecuencias normalizadas:
ancho de banda entre ceros (AdLeeros), ancho de banda a -3 dB 6pticos’ (ASL 34p,)
y ancho de banda a -3 dB eléctricos (AdL_345.). En la tabla 5.1 se muestran los
resultados obtenidos en funcién del moédulo del coeficiente de reflexién a la frecuen-
cia de Bragg de la red de difraccién. Los valores de los anchos de banda, AdL,
pueden desnormalizarse partiendo de la ecuacién (5.4), obteniéndose las siguiente
expresiones:

cAOL
Af = —— 5.7
f 27TnoLred ( )
A2, ASL
AN = 299 )
271N Liregq (58)

como ejemplo una red con una reflectividad de pico del 81% y una longitud total
de 1 cm, tendria una respuesta frecuencial centrada en Agrage = 1550 nm con un
ancho de banda' a -3 dB eléctricos de 12.3 GHz o 0.1 nm.

Los resultados mostrados en la tabla 5.1 permiten obtener unas expresiones apro-
ximadas para el ancho de banda a -3 dB eléctricos de una red de difraccién con acoplo
y periodo constantes en funcién inicamente de su acoplo normalizado (directamente
relacionado con la reflectividad méxima de la red a través de la ecuacioén (5.6)):

2+ 0.03k,L + 0.83(k,L)? si koL < 1.5

. (5.9)
1.25 + 1.95k,L si koL > 1.5

AL _34p. & {

Combinando las ecuaciones (5.7) y (5.9) se puede obtener para reflectividades
altas, una expresién aproximada del ancho de banda a mitad de potencia eléctrica
como:

44 6.4k, L

Af_zipe ~ L., (5.10)

tAnchura de banda més conocida por su acrénimo en inglés, como Full width at half mazimum,
FWHM.
iiSe ha asumido que n, ~ 1.46.
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‘ |p|max ‘ koL H A(SLceros A(SL—BalBo A(SL—BalBe

0,250 | 0,255 || 6,304 2,845 2,058
0,500 | 0,549 || 6,379 3,080 2,266
0,750 | 0,973 || 6,578 3,664 2,816
0,800 | 1,099 || 6,656 3,879 3,029
0,900 | 1,472 || 6,939 4,576 3,759
0,950 | 1,832 | 7,273 5,284 4,539
0,990 | 2,647 || 8,216 6,873 6,329
0,999 | 3,800 || 9,861 9,035 8,690

Tabla 5.1: Resultados de simulacién de redes de difraccion con acoplo y periodo
constante en funcién de la reflectividad maxima a la longitud de onda de Bragg
(Anchos de Banda).

donde L,.; se mide en centimetros y Af 34, en gigahercios. Por otro lado, la
expresion exacta del ancho de banda entre ceros es la siguiente:

A6 Lyeros = 2/ (ko L)2 + 72 (5.11)

Ademas del ancho de banda de la red de difraccion, otro pardmetro muy impor-
tante es el nivel y la posicién de los 16bulos secundarios de la reflectividad de la red
de difraccion. En la tabla 5.2 se muestran las posiciones y niveles de los tres primeros
16bulos secundarios de las respuestas frecuenciales de las mismas redes de difraccién
con acoplo y periodo constante de la tabla 5.1. Como se puede comprobar en dicha
tabla, si se desea que el filtro formado por la red de difraccion presente unas pérdidas
de insercién reducidas (reflectividad alta), los 16bulos secundarios de la respuesta en
frecuencia son inaceptablemente elevados. Para conseguir altas reflectividades junto
a lébulos secundarios reducidos es necesario acudir a redes de difraccién con aco-
plo variable; en concreto, con transiciones mas suaves en los extremos de la red de
difraccion.

Redes de difraccién con periodo constante y acoplo variable

Es conocido que para reflectividades bajas, el coeficiente de reflexién de una red de
difraccién en funcién de la desviacion de frecuencia (p(d)) es, salvo ciertas constantes
de fase, la transformada de Fourier de la funcién k4(z) = k(2)e’*®) en concreto:

p(0L) m ¢ I3 HLH(5)) iy (26) (5.12)

donde Ky es la transformada de Fourier de k, [Kog76]. El resultado anterior, par-
ticularizado para el caso de redes de difraccién con periodo constante ¢(z) = cte,
se reduce a que la respuesta en frecuencia es aproximadamente proporcional a la
transformada de la funcién de apodizacion, k(z). Por lo tanto, es razonable suponer
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0Lsecz | NLSPy || 6Lsecs | NLPS5 |

[ |plmas | KoL | 6Lsecr | NLSP; |
0,250 | 0,255 4,501 0,06 7,729 0,03 10,907 0,02
-13,1 dBo -17,7 dBo -20,6 dBo
0,500 | 0,549 4,527 0,12 7,745 0,07 10,918 0,05
-12,5 dBo -17,0 dBo -20,0 dBo
0,750 | 0,973 | 4,598 0,21 7,786 0,12 10,948 0,09
-11,2 dBo -15,6 dBo -18,6 dBo
0,800 | 1,099 4,626 0,23 7,803 0,14 10,959 0,10
-10,8 dBo -15,2 dBo -18,1 dBo
0,900 | 1,472 | 4,728 0,30 7,864 0,19 11,003 0,13
-9.4 dBo -13,7 dBo -16,6 dBo
0,950 | 1,832 | 4,852 0,37 7,939 0,23 11,057 0,16
-8,2 dBo -12,4 dBo -15,2 dBo
0,990 | 2,647 | 5,215 0,50 8,166 0,32 11,221 0,23
-6,0 dBo -9.8 dBo -12,5 dBo
0,999 | 3,800 | 5,885 0,64 8,610 0,44 11,548 0,33
-3,9 dBo -7,2 dBo -9,7 dBo

Tabla 5.2: Resultados de simulacién de la posicion y nivel de los tres primeros
l6bulos secundarios de la reflectividad para redes de difraccion con acoplo y periodo
constante en funcion de la reflectividad maxima a la longitud de onda de Bragg.

que incluso para redes con altas reflectividades, la utilizacién de funciones de apodi-
zacion cuyas transformadas presenten l6bulos secundarios reducidos deberia ofrecer
redes de difraccion con respuesta espectral con l6bulos secundarios de bajo nivel.
Teniendo cuenta este resultado, se podran aprovechar los resultados ya conocidos
del enventanado de respuestas impulsionales de la teoria de filtros para conseguir re-
ducir el nivel de los 16bulos secundarios hasta niveles aceptables. Ademas, se puede
resaltar que cuando el periodo es constante, la reflectividad es simétrica respecto a
d = 0 [Kog76].

En la literatura, se ha analizado el efecto de estos enventanados, llegando a
obtenerse unos lébulos secundarios de -32 dBo para una funcién de apodizacion tipo
coseno alzado, y de -74 dBo para apodizacién tipo Kaizer [Cro77]. En los casos
de utilizar funcién de apodizacion, se puede estimar el ancho de banda a partir de
obtener una longitud efectiva de la red de difraccién, ponderada segin la funcion de
apodizacion.
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5.2.2 Redes de difraccion con periodo variable

Las redes de difraccion con periodo variable' se han aplicado satisfactoriamente a
sistemas de compensacion de la dispersion, limitando la variacién del periodo al
caso particular de variacion lineal. Hasta 1997, no se conocia ninguna aplicacién
de redes de difraccién con periodo variable a redes conformadoras de haces para
agrupaciones de antenas; siendo entonces, cuando se presentaron simultaneamente
las primeras referencias [Cru97, Cor97b, Rom97], entre ellas la correspondiente a
resultados intermedios de esta Tesis Doctoral, la cual constituye el primer ejemplo
de red Optica conformadora de haces basada en redes de difraccion con periodo
variable.

Propiedades de las redes de difraccién con periodo variable

A continuacién, se describe de una forma intuitiva el funcionamiento de una red de
difraccion con periodo variable, teniendo en cuenta que el comportamiento preciso
de la red de difraccién depende tanto de la variacién del periodo, A(z), como de
la funcién de acoplo, k(z), o de la longitud de la red, L,.q y se puede conocer
a partir de la resolucién numérica de las ecuaciones de acoplo de modos [Kog76].
Su comportamiento es similar al que se obtiene con un filtro de onda aciustica de
superficiell; se basa en que el periodo espacial del indice de refraccién de la fibra
no es constante, sino funcién de la distancia (A = A(2)), con lo que la longitud de
onda de Bragg varia también con la distancia y por lo tanto el acoplamiento maximo
entre las dos ondas contradireccionales se produce en diferentes puntos de la red,
en funcion de la longitud de onda de la luz incidente. Consecuentemente, cada
portadora Optica incidente en la red de difraccién, se verd reflejada en una posicién
diferente, en funcion de la variaciéon de la longitud de onda de Bragg a lo largo de la
red, recorriendo diferentes caminos de ida y vuelta, y por lo tanto, seran diferentes
los retardos de propagacién asociados a cada longitud de onda (Fig. 5.3). Con un
apropiado diseno del periodo espacial de la red de difracién se puede conseguir la
funcién retardo < longitud de onda deseada. Por ejemplo, en redes de difracciéon
con variacion lineal de la frecuencia espacial, el retardo asociado con cada longitud
de onda seria funcion lineal de la longitud de onda de la portadora.

De esta forma, con una red de difracciéon con periodo variable se puede conseguir
un retardo continuamente variable, simplemente modificando la frecuencia éptica de
la portadora.

A partir de la fase de la respuesta frecuencial de la red de difraccién, 05 (f), se

iLas redes de difraccién con variacién de la frecuencia espacial de las perturbaciones en el indice
de la fibra son mas conocidas por su denominacion inglesa, como redes con chirp o chirped fiber
gratings.

i Surface Acoustic Wave (SAW), en terminologia inglesa.



214 CAPITULO 5. RED CONFORMADORA CON REDES DE DIFRACCION

A S>A>A,
A
¢ ) Ay Ay

<
Fibra Optica Monomodo
n
T A, A, A,
N N
goninipuaialaiainus iRy iTR IR
AN

z

Figura 5.3: Ejemplo de red de difraccién con periodo espacial variable mostrando
como el retardo introducido es proporcional a la distancia.

puede obtener el retardo de grupo de la misma como:

1 d9u(f)

“ (5.13)

T(f) =

En la figura 5.4 se muestra una respuesta tipica de una red de difraccién con
acoplo constante y variacién lineal de la frecuencia espacial. A partir de la grafica
del retardo de grupo en funcién de la longitud de onda se puede concluir que el com-
portamiento no constante del mismo va evidentemente asociado a una dispersion,
la cual serd positiva o negativa segin el extremo por el que se acceda a la red de
difraccion.

Redes de difraccién con variacion lineal de la frecuencia espacial

En este apartado, se pasa a estudiar el caso particular de redes de difraccién con
variacion lineal de la frecuencia espacial. La eleccién de este caso particular, se basa,
por un lado, en que es el mejor analizado en la literatura, y por otro lado, a la mayor
disponibilidad de dispositivos, sin necesidad de recurrir a la fabricacion de redes de
difraccién a medida, gracias a su aplicacion a redes compensadoras de dispersion
para sistemas de comunicaciones épticas.

Considerando una red de difraccién de longitud total L,.q situada a lo largo del
eje z entre las coordenadas z = —L,¢q/2 ¥y 2 = Lyeq/2, se define la variacién de la
frecuencia espacial respecto a la frecuencia espacial en el centro de la red (K,, z = 0)
como:

2F 2
LZ

red

AK(z) = (5.14)
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Figura 5.4: Ejemplo de respuesta en frecuencia de una red de difraccién de longitud
L,..q = 25 cm, con acoplo constante K,L = 5 y funciéon de fase lineal con factor
F = 50. a) Magnitud de la funcién de transferencia en reflexién. b) Retardo de
grupo de la funcion de transferencia en reflexion.

donde F' se define como el factor de la variacion lineal de la frecuencia espacial. A
partir de las ecuaciones (5.2) y (5.14) se puede obtener la expresién de la funcién
de fase como:

é(2) = F (Lid>2 (5.15)

De acuerdo con (5.14) el periodo de la red de difraccién valdra:

2w 2w 2w 2F 2 FzA
Az) = = ~N—I[1——--]=A,[1—- 2 5.16
(Z) K(Z) Ko + [252 KO < LzedKO) < WL?@d) ( )

donde A, = 27/K, es el periodo de las perturbaciones en el centro de la red de
difraccién. A partir del periodo espacial, es posible calcular la longitud de onda de
Bragg local, segun:

FzA FzA
ABraca(2) = 2n,A(2) = 2n,A, < waed> Ao ( WL%ed) 47

donde n, es el indice de refraccién medio de la fibra y A\, = 2n,A, es la longitud
de onda de Bragg correspondiente a una frecuencia espacial de K, y que se cumple
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para z = 0. Por otro lado, el retardo de propagacion de ida y vuelta respecto a

2 = —Lyeq/2 en funcién de la posicién de reflexién (z) es:
Lyeq/2
() = an, 23 Lreal? (5.18)
c

donde ¢ es la velocidad de la luz en el vacio. De acuerdo con (5.18) el margen de
variacion del retardo es:

2noLred

(5.19)

ATyax =
c
Asumiendo que una onda incidente de longitud de onda A se refleja basicamente
en aquella posicién del eje z para la que A & Agraga(2), se puede asignar un retardo
de ida y vuelta para cada longitud de onda combinando (5.17) y (5.18):

4n2mL?,, F)\? F\2
=, — [ el Zred ) Ay A e |- o o 5.20
T ( cF )2 ) < AngmLyeq 4noT Lyeg ( )

donde 7, = n,L,cq/c es el retardo correspondiente a A, y A\ es la desviacién de
longitud de onda respecto a \,, siendo el ancho de banda de la red:

F2

A)\re - = 5
¢ 2no7TLred

(5.21)

Finalmente, (5.20) permite obtener la pendiente del retardo en funcién de la
desviaciéon de la longitud de onda como:
AT 4nim L2

_ _ red
6=y = P (5.22)

Ecuaciones de diseno A partir de las formulas anteriores es posible establecer unas
ecuaciones de diseno de redes de difraccién con periodo lineal y sin apodizacion, que
relacionen los pardmetros de diseno de la red (L,.q, F') con las caracteristicas de
retardo esperado (Tarax, AN, 0):

e En funcién del retardo maximo deseado se elige la longitud de la red:

CTMAX
Lyeq = 5.23
d 2n, ( )

e Para elegir el factor F, dependiendo de cual sea la especificacion (A o 0) se
usard una de las ecuaciones siguientes:

AN Lred
o (2) sen, (1) 52

AN [ Lyeg\’

Por ahora, no se ha tenido en cuenta el acoplo, cuyo efecto deberia ser similar al
que presenta en las redes con frecuencia espacial constante, aunque aumentado.
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Efecto de la apodizacién en redes de difracciéon con variacién lineal de la
frecuencia espacial

Desgraciadamente, el diseno de una red de difraccién con frecuencia espacial variable
no consiste simplemente en la variacién del periodo de las perturbaciones en la red,
sino que al igual que en las redes con periodo constante, la eleccién de la funcion
de apodizacion tiene una influencia decisiva en la aparicién de l6bulos secundarios
y de rizado en la respuesta frecuencial (amplitud y retardo de grupo) de la red de
difraccion.

En la figura 5.4 se muestra la respuesta de una red de difraccién con acoplo
constante, donde se puede comprobar el inaceptable nivel de rizado obtenido, tanto
en la respuesta en magnitud, como en el retardo. El diseno de funciones de apodiza-
cion Optimas, en cuanto a la linealidad de la respuesta de retardo, ha sido analizada
profundamente en la literatura y los resultados obtenidos son extrapolables a la
aplicacion de agrupaciones de antenas [PA96).

5.3 Lineas de retardo basadas en redes de difrac-

o »

clon

5.3.1 Lineas de retardo programable basadas en redes de
difraccién con periodo constante

En 1994, se propuso la primera aplicacion de redes de difraccion para lineas de
retardo sobre fibra éptica, basada en la utilizacion de redes de difraccion de banda
estrecha con periodo constante [Bal94, Lem94]. Esta ha sido hasta ahora, la unica
aplicacién de las redes de difraccion a redes conformadoras de haces para antenas de
agrupacion, para la cual se han propuesto en los tltimos anos diversas arquitecturas.

En la figura 5.5 se muestra como es posible obtener sobre fibra una linea de retar-
do en radiofrecuencia, programable y dependiente de la longitud de onda, a partir de
una agrupacion de redes de difraccion con periodo constante. El dispositivo mostra-
do en la figura 5.5 consiste en un circulador 6ptico conectado con una cierta longitud
de fibra monomodo, sobre la cual se han grabado una serie de redes de difraccién
con periodo constante. Cada una de las redes de difraccion estad sintonizada a una
longitud de onda diferente y por lo tanto, idealmente, refleja inicamente una banda
estrecha de longitudes de onda, es decir, la red ntiimero 1 refleja un cierto ancho de
banda alrededor de A, la red niimero 2 alrededor de A\ y asi sucesivamente. De esta
forma, se pueden obtener diferentes retardos mediante la sintonizacién de la frecuen-
cia 6ptica portadora, este retardo sufrido por la senal 6ptica se traslada a la senal
moduladora obtenida tras la deteccién. La posicién de la red de difraccion selec-
cionada determinada el retardo sufrido por la seial moduladora de radiofrecuencia,
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Figura 5.5: Ejemplo de linea de retardo basada en el uso de redes de difraccion
discretas.

siendo el retardo asociado a la red i-ésima:

Ar(y) = 2 (5.26)

NoC

Gracias a que todas las redes de difraccion se fabrican sobre la misma fibra, no
son necesarios conectores ni conmutadores entre ellas. Es por esto, que a diferencia
de otras estructuras para la generaciéon de retardos verdaderos, en la basada en redes
de difraccién discretas, las pérdidas de insercion son basicamente independientes del
nimero de retardos a implementar, gracias a la transmisién practicamente total de
las redes de difraccién fuera de su banda de reflexion. Por consiguiente, las pérdidas
asociadas a la agrupacion de lineas de retardo de la figura 5.5 seran las propias del
circulador 6ptico (alrededor de 2-3 dB) mds las debidas a la reflectividad de la red
de difraccién seleccionada, tan alta como se desee con las limitaciones respecto a los
l6bulos secundarios indicadas en el apartado 5.2.1.

Resumiendo, mediante una seleccién discreta de la longitud de onda, se consigue
una seleccion discreta del retardo que sufrird la sefial moduladora. La precision
de los retardos conseguidos dependerd de la exactitud en el posicionamiento de las
redes de difraccion durante la fabricacion, mientras que la resolucién de los retardos
dependera de la longitud fisica de las redes y de la minima separacion entre dos redes
contiguas. FEsta separacion es habitualmente del orden de dos veces la longitud de
cada red de difraccién [Mol95].

El nimero maximo de retardos obtenibles mediante esta técnica viene definido
por el ancho de banda de la fuente sintonizable y por el ancho de banda de cada
red de difraccién, teniendo en cuenta un margen entre longitudes de onda contiguas,
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Figura 5.6: Ejemplo de linea de retardo basada en el uso de redes de difraccién con
periodo variable.

suficiente para reducir el efecto de posibles l6bulos secundarios de las respuestas
frecuenciales de las redes de difraccion.

5.3.2 Lineas de retardo continuamente variables basadas en
redes de difraccién con periodo variable

Como ya se comentd en la seccién 5.2, una red de difraccién con periodo variable
permite obtener un retardo éptico variable, dependiente de la longitud de onda de la
senal 6ptica. En el caso mas habitual de variacion lineal del periodo, se consigue una
variacion lineal del retardo sufrido por la senal con respecto a la longitud de onda.
Una forma de conseguir una linea de retardo variable de radiofrecuencia basada en
una red de difraccién con estas caracteristicas se muestra en la figura 5.6. En este
esquema, una senal 6ptica continua generada por un laser sintonizable es modulada
en intensidad por una senal de radiofrecuencia. La senal éptica modulada sufrira
un retardo dependiente de la longitud de onda de la senal 6ptica portadora; retardo
que se trasladara a la senal moduladora tras la deteccién.

La técnica mas sencilla para la generacion y distribucién de senales 6pticas mo-
duladas por senales de radiofrecuencia es la modulacién de intensidad (IM), ya sea
de forma externa (tal y como se muestra en la figura 5.6) o interna a la fuente ldser.
Generalmente, se prefiere la modulacion externa por el efecto, indeseado en la ma-
yoria de casos, de modulacion de la frecuencia del laser que aparece en los esquemas
con modulacién interna. Como se verd mas adelante, esta segunda opcién implica
un peor rendimiento y una menor flexibilidad a la hora del tipo de modulacién ele-
gido, por lo que salvo en los casos en los que expresamente se indique lo contrario,
en general, se trabajard con modulacién externa.
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5.3.3 Limitaciones en el uso de una red de difraccion con

periodo lineal como elemento de retardo verdadero
en sistemas IM/DD'.

En este apartado se tratardn tunicamente las limitaciones inherentes a la propia
estructura de la linea de retardo basada en redes de difraccion con periodo lineal,
considerando todos los elementos ideales. En posteriores apartados se tendran en
cuenta las limitaciones introducidas por la no idealidad de los componentes que
forman la linea de retardo mostrada en la figura 5.6, tales como la inestabilidad en
la frecuencia de oscilacién de la fuente laser o el rizado en la respuesta en frecuencia
de la red de difraccion, tanto en médulo como en fase, es decir, tanto en reflectividad
como en retardo de grupo.

Analisis de los componentes de la linea de retardo continuamente variable

A continuacién se analizaran los diferentes componentes que forman la figura 5.6,
definiendo su comportamiento ideal.

Laser sintonizable Se trata de una fuente de senal 6ptica continua cuya frecuencia
de oscilacién es variable dentro de un cierto ancho de banda, que por lo menos
incluird totalmente el ancho de banda de la red de difraccion. En el caso méas
general, la potencia de la senal de salida también sera sintonizable.

Modulador externo El modulador electro—éptico (EOMY) externo méds conocido y
utilizado es el modulador interferométrico Mach-Zehnder. Este modulador se ba-
sa en las propiedades electrodpticas de materiales como el LiNbO3, cuyo indice de
refraccion puede modificarse al aplicar una tensiéon externa sobre el material. El
funcionamiento de un modulador interferométrico Mach-Zehnder (Fig. 5.7) parte de
la division de la senal 6ptica de entrada en dos caminos; caminos cuyas inserciones
de fase son dependientes de unas tensiones eléctricas aplicadas externamente (V7,
V,). Variando las tensiones aplicadas a los electrodos conectados a ambos caminos,
variaran sus indices de refraccién y consecuentemente se variard el desfase sufrido
por la senal éptica en su recorrido por ellos. A la salida del modulador interfe-
rométrico las senales provenientes de ambos caminos se combinan coherentemente
de forma que en ausencia de tensiones externas, los campos épticos en las dos ramas
del interferometro sufren un desfase idéntico e interfieren constructivamente. La
interferencia de ambas senales seria constructiva si la diferencia de desfases entre
ambos caminos fuera un multiplo de 27 y seria destructiva si el desfase diferencial
fuera un maultiplo impar de 7.

Si a la entrada del modulador mostrado en la figura 5.7 se tiene un campo

Intensity Modulation with Direct Detection, Se trata del enlace més sencillo de comunicaciones
por fibra o6ptica, implica modulacién de la intensidad éptica y deteccién directa de la potencia
Optica.

i Electro—Optical Modulator.
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Figura 5.7: Esquema de modulador interferométrico Mach-Zehnder con alimentacion
simétrica.

Optico eent(t) = A cos(w.t+¢,) y asumiendo divisiones y combinaciones de potencias
ideales, se puede obtener la siguiente expresién para el campo 6ptico a la salida:

esal(t) = 4 [cos (wct + ¢ + 7r_V1> + cos <wct + ¢ + W—VZ>] (5.27)
2 Vi Ve
donde ¢, es un término que tiene en cuenta el retardo de propagacién (7,..) en
ausencia de tensién externa', mientras que V, es la tensién de conmutacién o de
salto de fase del modulador, es decir aquel valor de tensién que aplicado entre los
electrodos del modulador provoca un desfase entre las dos ramas del modulador de
7 radianes.

La potencia 6ptica media a la salida del modulador se puede calcular a partir de
la envolvente de la expresiéon del campo, obtenida en (5.27), como:

Py = Lent {1 + cos <”(V1 - VZ))} = Py 4 cos(ag)] (5.28)
2 A 2
o bien:
P, = Fent [cos2 (%ﬂ (5.29)
2 2
donde:
7(Vi—=Vy) wAV
Ad = = 5.30
¢ V. Vi ( )

En la figura 5.8 se representa la ecuacién (5.28) en funcién de AV = 1, — V7.
En la citada curva se pueden definir tres puntos de polarizacion como: punto de

i¢e = ¢o — WceTprop-
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Figura 5.8: Potencia éptica de salida de un modulador Mach-Zehnder en funcién de
la diferencia de tensién entre ambos electrodos.

maxima potencia 6ptica (MAP) correspondiente a AVpe = 0; punto de minima
potencia 6ptica (MIP) correspondiente a AVpe =V, y punto de méxima linealidad
(LIN) cuando AVpe =V /2.

Circulador Asumiendo un comportamiento ideal, el circulador 6ptico presenta una
transmision total sin pérdidas entre accesos contiguos en el sentido de giro del mismo,
y un aislamiento perfecto con el tercer acceso. Se ha comprobado que es necesario
disponer de un aislamiento mayor de 40 dB para que el comportamiento del circu-
lador no introduzca rizado sobre la respuesta, en magnitud y retardo, de la red de
difraccién [PA96, RM9S].

Red de difraccion con variacion lineal del periodo Para caracterizar el comporta-
miento de la red de difraccion, bastara con conocer la respuesta frecuencial de la
misma (H,eq(w)):

Hyeg(w) = |Hyeq(w)]e?%red®) (5.31)

Asumiendo un comportamiento ideal, se supondrd una respuesta frecuencial pla-
na en amplitud y parabdlica en fase dentro de la banda de paso de la red de difraccién
alrededor de w = w,:

|Hred(w)| =1
{ 9red(w) = 90 + 91 (u) — u)c) + %2((,0 _ wc)2 (532)

donde se ha tomado un valor de reflectividad de la red de difraccién del 100%. Por
otro lado, fy y 6 son respectivamente el desfase y el retardo de grupo para w = w,,
mientras que f, es el término correspondiente a la dispersiéon de primer orden y
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equivale a un retardo de grupo lineal con la frecuencia como se puede comprobar en
la siguiente expresion:

rea(w) = =2 g gy g (5.33)

La ecuacién (5.33) permite comprobar como se puede variar linealmente el re-
tardo introducido por la red de difracciéon mediante la sintonizacion de la frecuencia
de la fuente éptica.

A partir de la ecuacién anterior, resulta evidente que incluso el comportamiento
ideal de la red de difraccién va a dar lugar a fenémenos de dispersion.

El pardmetro #; puede relacionarse con la pendiente, §, del retardo de grupo en
funcién de la desviacién en longitud de onda definida en la ecuacién (5.22) como:

dT,«ed ~ AT,«ed . )\z ATred . )\zé

0y = ~ = —
2 dw Aw 2me AN 2me

(5.34)

Fotodetector El comportamiento de un fotodetector ideal funcionando dentro de
su ancho de banda de trabajo viene caracterizado por la responsividad del mismo,
R, de forma que la corriente eléctrica de salida es proporcional a la envolvente de
la potencia éptica incidente ipp(t) = R Pyptica(t)-

Limitaciones

Una vez se han definido comportamientos ideales de los componentes de la linea de
retardo de la figura 5.6, las limitaciones a su utilizacién vendran impuestas por la
dispersién de la red de difraccién; asi como por el efecto conjugado de esta dispersion
con la distorsién introducida por los elementos no lineales de la linea de retardo, el
modulador interferométrico y el fotodetector'.

La dispersién generada por el elemento retardador crea dos problemas:

1. Atenuacion dispersiva, debida al salto de fase entre las bandas laterales 6pticas
superior e inferior.

2. Distorsién inducida por la dispersién'.

A continuacién pasan a estudiarse ambos efectos, a partir de la linea de retar-

do variable mostrada en la figura 5.6, asumiendo un comportamiento ideal de los
componentes que la forman, tal y como se han definido en el apartado anterior.

iComo se verd més adelante, en condiciones ideales, el efecto de la distorsién de los elementos
no lineales puede considerarse practicamente despreciable para sistemas IM /DD sin dispersién, con
moduladores interferométricos polarizados en LIN y bajos indices de modulacién.

i Dispersion—induced distortion, en terminologia inglesa.



224 CAPITULO 5. RED CONFORMADORA CON REDES DE DIFRACCION

Atenuacion dispersiva en redes de difraccion con periodo variable

La principal limitacién al uso de redes de difraccién con periodo espacial variable
como unidades de retardo verdadero variable de banda ancha es la degradacion de
la potencia de radiofrecuencia debida a la dispersion cromatica introducida por la
red de difraccién.

En la modulacién de intensidad convencional y debido a la no linealidad del pro-
ceso de modulacion, la portadora éptica se modula para generar un campo 6ptico con
un espectro formado por la portadora y dos bandas laterales formadas por miltiples
armonicos de la senal moduladora. Para el caso de moduladores trabajando en su
zona mas lineal e indices de modulacién bajos, las rayas espectrales significativas
se reducen a tres: portadora, fundamental en banda lateral superior y fundamen-
tal en banda lateral inferior (Modulacién en Amplitud convencional, AM). En el
receptor Gptico (Deteccién Directa), se generan dos senales de batido, correspon-
dientes al batido de cada una de las bandas laterales con la portadora 6ptica; estas
senales de batido interfieren constructivamente para formar una tnica componente
a la frecuencia moduladora.

Por otro lado, si la senal 6ptica modulada se hace pasar a través de una red
de difraccién con periodo variable, la dispersién cromatica de la misma provocara
que cada componente espectral experimente diferentes retardos en funcién de la
frecuencia de la senal moduladora y de las caracteristicas de dispersion de la red
de difraccién (el pardmetro 6, 0 § para el caso de variacién lineal). A la salida del
detector optico, esta diferencia de retardos provoca un desfase entre las senales de
batido, lo cual produce una degradacién en la potencia de la senal compuesta, al
dejar de ser totalmente constructiva la interferencia entre ambas senales. A medida
que aumenta la frecuencia de la senal moduladora, aumenta la separacion de ambas
bandas laterales y el efecto de la dispersién es atin mayor, llegdndose para un valor
determinado a una anulacién total de la potencia de la senal de radiofrecuencia, al
encontrarse en contrafase las dos senales de batido correspondientes.

Asumiendo un comportamiento ideal de la fuente sintonizable, el campo 6ptico
a la entrada del modulador interferométrico Mach-Zehnder tendra la expresion:

€laser(t) = Ay cos(wet + @) (5.35)

Si ademas, se considera que la senal de entrada al EOM es un tono de frecuencia
frr mas un nivel de tensién fijo de polarizacion, vgr(t) = Vpo + Ver sen(wgrpt +
Orr), y que esta senal se aplica simétricamente a ambos electrodos del modulador
interferométrico’ a partir de la ecuacién (5.27) se obtiene la expresién del campo

ISi las tensiones aplicada a ambos electrodos son V; y Vs, se cumplird V; = vﬂ%(t) y Vo =
_’URF(t)
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6ptico a la salida del modulador indicada en la ecuacién (5.36):

A, Vi Vi
Ceom (t) = 5 [cos <wct + ¢ + 7;50 + 72‘1/21? sen(wrpt + d)Rp))
V) %
+ cos <wct + ¢e — 2‘20 — 2‘ZF sen(wppt + d)Rp))] (5.36)

donde A, y ¢, difieren de A, y ¢, de acuerdo, respectivamente, con las pérdidas y
la fase de insercién del modulador. Simplificando:

7TVDC WVRF

Ceom (t) = Ae cos (Wt + @) cOS < T + T sen(wgpt + gbRF)) (5.37)

Con el fin de identificar las diferentes componentes espectrales de la senal mo-
dulada, primeramente se ha calculado el desarrollo en serie de Fourier del segundo
factor de la ecuacién (5.37), obteniéndose el siguiente resultado:

Ceom (t) = Ae cos(wet + @) Z Jn (g‘l/{F) cos <anpt + 72‘50 + nd)RF> (5.38)

n=—oo
donde J,(/3) es la funcién de Bessel de primera especie de orden n y con argumento

3.

Desarrollando la ecuacién (5.38):

Ae > Mo Mdc
Ceom (1) = > Z Iy, (7) cos (wct + nwrrt + ¢o + NOrr + d )
n=—00

2
A, — m m
+ 78 Z Jn (70) COS (wct - anFt + d)e — nd)RF — 2dc) (539)
n=-—o00
donde m, = ”“?:F Y Mge = ”“/}:0 son, respectivamente, el indice de modulacién de la

intensidad optica y el indice de polarizacién.

Tras aplicar en el segundo sumatorio un cambio de variable (m = —n) y la
propiedad de simetria de las funciones de Bessel J_,,(3) = (=1)".J,(8) Yn € Z, se
obtiene:

Ae

o0
m m
Ceom(t) = > Z g, (70) |:COS (wct + nwgrrt + ¢ + NOrF + 2dc>

n=-—oo

+ (—]_)n COS <wct + anFt + d)e + n¢RF - W;dc>:| (540)

Aplicando propiedades trigonométricas' y reagrupando términos se obtiene la
expresion final del campo éptico a la salida de un modulador electro—6ptico simétrico:

Ceom (t) = A Z J, (%) Clc(n) cos (wet + nwrpt + ¢ + ngy) (5.41)

n=—oo

i(=1)"cos(z) = cos(z + n).



226 CAPITULO 5. RED CONFORMADORA CON REDES DE DIFRACCION

donde ¢1 = ¢pp + 2 y Ce(n) = cos (Tge — 2T).

Para un circulador ideal y aplicando la respuesta en frecuencia definida en (5.31)
al campo 6ptico a la salida del modulador (ecuacién (5.41)) se obtiene la siguiente
expresion para el campo a la salida de la linea de retardo formada por el circulador
y la red de difraccion:

€red (t) — Ae

oo . 9
Z JIn (%) Cic(n) cos <wct + nwrp(t + 601) + Grea + N1 + 52”2%2%) (5.42)

n=—0oo

donde ¢peq = @e + p.

Finalmente, para obtener la expresion de la senal eléctrica detectada a la salida
del fotoreceptor, iy4(t), es necesario calcular la envolvente de la potencia éptica
incidente; para lo cual, a continuacién se pasa a descomponer el campo incidente,
ereq(t), en las componentes en fase y cuadratura:

Cred (t) = Ae Cos (wct + ¢red)

o0 o 9
: Z Jn (%) Ce(n) cos <anp(t +61) +noy + —Zan?{F>

n—=—oo 2
- Ae sen (wct + ¢red)
00 , 0
YA (%) Ce(n) sen (anF(t 0)) + gy + 5?#@) (5.43)

La senal eléctrica que se obtendria a la salida de un fotoreceptor ideal de res-
ponsividad R seria:

ipd(t) = RPreq(t) =
- 42
4,15 g (M) o t+0 LIWE
pd Z N (7) ac(n) cos | nwpp(t+ 01) + ney + 571 W

12

> my, 0
+ Apq Z Iy, (7) Cac(n) sen <anF(t +61) +noy + EZnZw?{F> (5.44)

donde A,; = R - A%/2. En la ecuacién (5.44) aparecen separados los términos
correspondientes a las frecuencias de batido de la banda lateral inferior y la superior,
cuando, en banda base, ambas bandas laterales dan lugar a las mismas frecuencias,
con el fin de obtener un resultado més intuitivo se puede reorganizar el resultado
de la ecuacién (5.44) separando los sumatorios en los indices positivos y negativos.
Posteriormente, si se aplica sucesivamente el cambio de variable m = —n en los
sumatorios de indices negativos, la propiedad de las funciones de Bessel (J_, =
(—=1)™.J,,), la propiedad trigonométrica ((—1)" cos(z) = cos(x — nr)) y se reagrupan
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términos, se puede llegar a la siguiente expresion:
ipalt) = Apa | o (52) Cacl0)
2
0o 5 o
+ ZZ I ( ) Cic(n) cos (nwrp(t + 61) + negy) cos 5V Wrr

2 z"j: J, (%) Cac(n) cos (nwrp(t + 60;) + ney) sen <9—22n2w12{F>] } (5.45)

El resultado de la ecuacién (5.45) es valido para cualquier punto de polarizacién
del modulador y para cualquier nivel de potencia eléctrica incidente, es decir pa-
ra cualquier indice de modulacién 6ptico. Para el caso habitual de modulaciéon en
amplitud convencional, el modulador interferométrico se polariza en la zona lineal
(LIN, Vpe = Vi/2), por lo que mg. = 7/2. Generalmente el indice éptico de mo-
dulacién, m,, es bastante pequeno y se pueden realizar una serie de simplificaciones
en el resultado genérico, a partir de las siguientes aproximaciones de las funciones
de Bessel de primera especie':

Jo(B)
J1(B)
In(5)

Aplicando estos resultados a la ecuacién (5.44) y tras alguna operacién se obtiene
la siguiente expresion aproximada:

1
s B<<1 (5.46)
0 n>1

QX

. A m, T 0 2
ipa(t) =~ 7’"1 {1 + 5 cos <wRF(t +61) + drr + 5) cos <§2W123F>}

Ay [m i ) 2

4+ 2241 220 pog (wRF(t +61) + orr + —) sen —Qw?{F
2 2 2 2

Apq )
7 [1 + m, cos (wRF(t +01) + drr + 2) cos <§2w12w>
2 T
+ T" cos’ (wRF(t +01) + drr + 5)] (5.47)
despreciando el término que incluye el factor m? por trabajar con indices de modula-
cion pequenos, la componente alterna de la senal eléctrica a la salida del fotodetector
serd:

_ Apdm

. 0 0
ipd—ac(t) &= ————sen (wrp(t+61)+ ¢rr) cos <§w12%p> (5.48)

donde, por un lado, se comprueba la traslacion al dominio eléctrico del retardo
6ptico introducido por la red de difraccion, 0;; mientras que, por otro lado, se puede

i Aplicando estas simplificaciones a la ecuacién (5.41) es facil comprobar que el campo 6ptico a
la salida del modulador interferométrico se reduce a una modulacién en amplitud convencional.
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observar claramente el efecto de atenuacion dispersiva por el cual la potencia de la
senal detectada viene afectada por un factor cosenoidal dependiente del producto de
la dispersién de la red de difraccién, 65, y de la frecuencia de modulacién de la senal
de radiofrecuencia, wrpr. Este efecto ya conocido en los enlaces de comunicaciones
IM/DD sobre fibra monomodo es el mismo que se obtendria con una fibra monomodo
cuya dispersién total (producto de la longitud de la fibra, L, por el pardmetro de
dispersién de la misma, D) fuera igual a la pendiente del retardo de grupo de la red
de difraccién, 6(ps/nm) = L(km)D(ps/nm-km) [Mes84, Sch95].

Como conclusién del resultado de la ecuacién (5.48) y aplicando la igualdad
(5.34) se puede decir que la degradacién de potencia de radiofrecuencia en lineas
de retardo basadas en redes de difraccién con periodo variable usando esquemas
IM/DD con modulacién de amplitud convencional y bajos indices de modulacién,
en funcién de la frecuencia de RF y de la pendiente del retardo de grupo de la red
de difraccion con variacion lineal del periodo espacial es:

. _ |H (frr)|? 2 AZTd Ly o mcd
Atengisy(frr) = THOR S\, frr | = cos™ { — Wk (5.49)

c

de la expresién anterior se obtiene una secuencia alternada de méaximos y nulos,
correspondiendo la primera frecuencia para la cual la potencia baja a la mitad del
maximo al ancho de banda disponible, cuya expresion es:

fma:z: -

C

1025

(5.50)

Es interesante comentar que a partir de la ecuacion (5.49) es posible concluir que
las sucesivas cancelaciones de la sefial moduladora tienen lugar cuando la diferencia
entre los retardos de las dos bandas laterales es igual a un nimero entero de periodos
de la senal moduladora.

En la figura 5.9, se puede observar la atenuacion que sufriria una senal de radiofre-
cuencia en funcién de la frecuencia en un sistema IM/DD en el cual el dnico elemento
dispersivo fuera una red de difraccién con una pendiente igual a § = 850 ps/nm,
cumpliéndose la limitacién en frecuencia definida en (5.50) que para el caso de la
figura es de 6.1 GHz.

Esta limitacion en el ancho de banda de enlaces dispersivos, podria eliminarse
mediante la compensacion de la pendiente del retardo de grupo alrededor de la
portadora éptica, unicamente en el caso de que ésta fuera fija. Para el caso de
lineas de retardo continuamente variables basadas en redes de difraccién con periodo
variable serd necesario acudir a otras técnicas de modulacién si se desea eliminar la
limitacién impuesta por (5.50).

Como se vera mas adelante, esta limitacién en el ancho de banda disponible
puede evitarse mediante el uso de modulacién en banda lateral unica con porta-
doral [Smi%] o también mediante técnicas heterodinas (autoheterodinas o pseudo—
autoheterodinas (basadas en técnicas Opticas de elevacién en frecuencia)) en lugar

iSingle Sideband plus Carrier (SSB+C), en terminologia inglesa.
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Figura 5.9: Atenuacién dispersiva de una senal de radiofrecuencia en la transmision
a través de un enlace IM/DD que implementa una linea de retardo con una red de
difraccién con periodo variable lineal (6 = 850 ps/nm, A, = 1550 nm y mgy, = 0.1).

de la modulaciéon de amplitud convencional, aunque esta tultima técnica requiere
generadores més complejos y es de banda estrecha [Gol92]. Ambos esquemas de
modulacién permiten continuar trabajando en recepcion con deteccién directa.

Distorsién inducida por la dispersion en redes de difraccion con variacién
lineal del periodo

La no linealidad de los procesos de modulacién (conversién tensién eléctrica de entra-
da a potencia éptica de salida junto a la respuesta no lineal de la misma (Fig. 5.8)) y
de deteccién (conversion de potencia 6ptica a intensidad eléctrica) conllevan irreme-
diablemente la aparicion de fenémenos de distorsion, e intermodulacién en sistemas
con portadoras multiples. La presencia de elementos dispersivos en la linea de re-
tardo variable basada en redes de difraccion acentuard el efecto de estos fenémenos.

Distorsion arménica Tal y como se muestra en la ecuacién (5.41), la modulacién
externa de la senial optica del ladser con un tono de radiofrecuencia provoca la apari-
cion de un conjunto infinito de rayas espectrales alrededor de la portadora 6ptica y
separadas entre si por la frecuencia de la senal moduladora. Aun en el caso de esco-
ger como punto de polarizacién del modulador interferométrico el correspondiente a
la zona més lineal (LIN, Vpe = V;/2) y realizando las aproximaciones para indices
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de modulacién reducidos de (5.46) se puede llegar a una expresiéon como [CG97a]:

eeom

— mysen(wgrpt + Gpr) cos(wet + Pe) (5.51)

expresion que para el caso de modulacion directa del laser se convierte en:

Claser(t) = Ao\/1 + M, cos(wrrt + drr) cos(wet + mysen(wrpt + drr)+¢,) (5.52)

donde m, y my son respectivamente los indices de modulacion de la potencia y de la
frecuencia Opticas del laser, mientras que wrp v w. son las pulsaciones moduladora
y portadora.

Tanto (5.51) como (5.52) son expresiones de senales épticas moduladas en inten-
sidad, modulacién que tras el proceso de conversion Optico-eléctrico se convierten
en modulacion de amplitud.

El efecto sobre las ecuaciones (5.51) y (5.52) de la dispersién de enlaces de fibra
monomodo ya ha sido analizado en la literatura [Th90, Mes84, Phi91, CG97al, de-
mostrandose para ambos casos que en sistemas con indices de modulacién bajos y en-
laces sin dispersion la senial detectada a la salida del fotodetector esta practicamente
libre de distorsién. A medida que aumenta la dispersion del enlace éptico, aumenta
el contenido en armonicos de la senal detectada, siendo el comportamiento para el
caso de modulacién directa, peor, en términos generales, que el obtenido para mo-
dulacién externa [ITh90, CG97a]. Para el caso de la linea de retardo basada en redes
de difraccion con periodo variable, la situacion es similar al del enlace dispersivo.
A continuacién se analizard la distorsion inducida por dispersién en la linea de re-
tardo, unicamente para el caso de modulacién externa, pues, por extrapolacion de
lo obtenido para enlaces de fibra, los resultados son mejores que con modulacién
directa.

Volviendo a la expresion exacta del campo optico a la salida del modulador
interferométrico mostrada en la ecuacién (5.41), se pueden identificar las potencias
asociadas a cada raya espectral tal y como se indica en la siguiente ecuacién:

A2
Potencia(w, + nwrr) = BJQ ( ) C3.(n) (5.53)

En la figura 5.10 se muestran las potencias de las diferentes componentes es-
pectrales del campo 6ptico’, para tres puntos de polarizacién del modulador inter-
ferométrico simétrico (potencia 6ptica maxima (MAP, Ve = 0), potencia ptica
minima (MIP, Vpe = V) y zona més lineal (LIN, Ve = V,;/2)) v para diversos
valores de indice de modulacién. Los resultados muestran como la polarizacion en
MIP provoca que a la salida del EOM no exista portadora y s6lo armdnicos impares
de la senal moduladora, alrededor de la frecuencia éptica portadora; mientras que,
la polarizacién en MAP, implica portadora mas armonicos pares de la moduladora.

Por simetria, sélo se muestran las rayas espectrales correspondientes a la portadora y la banda
lateral superior.
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Figura 5.10: Potencia relativa de los primeros armonicos de la senal moduladora
alrededor de la portadora dptica a la salida de un EOM simétrico. a) Polarizacién
en MIP. b) Polarizacién en LIN. ¢) Polarizacién en MAP.
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Por lo que respecta a la polarizacién del EOM en LIN, el campo 6ptico de salida
tendra tanto portadora como todos los arménicos de la moduladora, aunque con
niveles decrecientes en funcién del orden de cada armoénico. En todos los casos, el
aumento del indice de modulacién provoca un aumento del nivel de los arménicos,
mayor cuanto mayor sea el orden del mismo.

Una vez la senal 6ptica modulada pasa por la red de difracciéon con periodo lineal
y es detectada en el fotodetector, se demostro que la expresién exacta de la corriente
detectada viene definida por las ecuaciones (5.45) o (5.44). Para identificar cada uno
de las componentes espectrales presentes en estas expresiones sera necesario realizar
algunas simplificaciones. Partiendo de (5.44):

Ipd (t) = Apd

2
- 0
Z E,, cos <anF(t +61) +noy + §n2w?{F>]

2
> 0
+ A Z E,, sen <anF(t +61) +no + EZnZwIZ{F)] (5.54)

n=—oo

donde FE,, = J, (%) - Cy4c(n). Operando dentro de los términos entre corchetes:

ipa(t) = Apa 3 > EE {COS (rwRF(t‘i‘gl) +ré+ - 2 r* iw)

r=—00 §=—00

6
cos (szF(t +01) + s + SQSZw?{F)]

7
+Apd Z Z EE |:SeII (TwRF(t+91)+T¢)1+ 22 2 igp)

r=—00 §=—00

6
sen (szF(t +01) + s + SQSZw?{F)]

A Y S Bevcos (= sl 0) + (=)o + 207 - )t

r=—0o0 $§=—00
oo oo

0
= Ay Z Z EyysEs cos <prF(t +01) + por + 52((19 +5)% — 32)“’%11?)

P=—00 §=—00

o0 0 0
= Ay Z Z E,.sE; cos <52(p2 + 2sp)wsz> cos(pwrp(t + 01) + po1)

P=—00 §=—00

o0 0 9
— Ay Z Z E, sEssen (52(192 + 25p)w?{F> sen(pwrp(t + 61) + po1)

P=—00 §=—00

= Z I1(p) cos(pwrp(t + 01) + po1) Z Io(p) sen(pwrrp(t + 601) + pop1) (5.55)

p=—00 p=—c0
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donde
G 0
I;/(p) = Z E,,sE; cos <52(p2+23p)w?ﬂ;> (5.56a)
= 0
Iolp) = Z E,.sE,sen (§(p2+2sp)w12{F> (5.56b)

Otra forma de expresar (5.55) es

ipa(t) = Apa | 11(0) + zoo: ) + 11 (=p)) cos(pwrr(t + 01) + po1)
- Z([Q(p) — Io(—p)) sen(pwrr(t +61) + po1) | (5.57)

A partir de (5.56) se pueden demostrar las siguientes propiedades de simetria:

W) = 3 Bbieos (204 0 - i)

§=—00

nd o
= Z E.E)_, cos (52(/62 — (k- p)Q)W?%F>

= Z Ey_pEj cos (%((k —p)? — k2)w§F> =I;(-p) (5.58a)
Io(p) = Z E, sEssen (%((p +5)% — 52)w12{F>
= Z EyEg_,sen <%(l€ (k —p) )wRF>

= — Z Ey_,E)sen <%((k —p)?— kQ)wsz> = —Io(—p) (5.58b)

Aplicando ambos resultados a la ecuacién (5.57) se obtiene el resultado final:
ipa(t) = Apa | 11(0 +QZII cos(pwrr(t + 01) + por)

-2 ZIQ sen(pwrr(t+601) +po1)|  (5.59)
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ecuacion de la que es inmediato extraer la potencia asociada a cada armoénico del
tono modulador":

Potencia(nwrr) = 2A2;- (I7(n) + IH(n)) (5.60a)
excepto para n = 0 donde:

Potencia(0) = Py = A2;-17(0) (5.60b)

Claramente, los dos factores que mds van a influir en el nivel de los armonicos
de la senal detectada son:

e El proceso de modulacién: tanto la tensién de polarizacion, Vpe/V;, como el
indice de modulacién 6ptico, m,.

e La dispersion de la linea de retardo, de acuerdo con el producto ¢g;sp = O2xw4p.

En las figuras 5.11 y 5.12 se puede comprobar el efecto de la distorsiéon inducida
por la dispersiéon para diferentes casos; donde se han representado los niveles de
potencia de las diferentes componentes espectrales de la senal detectada (ec. (5.60))
normalizados respecto a Agd. En concreto, se muestran los niveles de los seis primeros
armonicos de la senal moduladora junto al nivel de continua de la senal detectada.
En la primera figura, se representan los niveles de los armoénicos para los puntos de
polarizacién LIN, MIP y MAP, parametrizando los resultados respecto al indice de
modulacion éptico; mientras que en la figura 5.12 se representan los niveles de los
armonicos para cinco valores de dispersion de la red de difraccién.

Como conclusiones de los resultados de ambas graficas, se puede comprobar que
al polarizar el modulador en MAP o en MIP no se dispondra a la salida del fotode-
tector de componente fundamental de la senal moduladora, siendo la componente de
mayor nivel, el segundo armoénico; resultado esperable si se observa en la figura 5.10,
que para ambos casos todas las componentes de la senial 6ptica a la salida del EOM
estan separadas entre si multiplos del doble de la frecuencia moduladora.

Como diferencia principal entre la polarizacién en MIP y en MAP estd el nivel de
continua de la senal detectada, que al depender del nivel medio de la potencia éptica
incidente es mucho mas reducido en el caso MIP; en concreto, es ligeramente superior
al nivel del segundo armoénico. Ademds, se puede comprobar en la figura 5.12, que
la dispersion de la red de difraccion, no afecta en absoluto al nivel del segundo
armonico del caso MIP, resultado muy interesante y que se aplicard posteriormente.

De los resultados de la figura 5.12 se concluye que el punto de polarizacién mas
sensible a la dispersion de la red de difraccion, en cuanto a la distorsion inducida por
la misma, corresponde al caso de modulacién lineal (LIN), por lo que serd el caso que
se estudiard mas en detalle a continuacién. Observando el nivel de la componente
fundamental para la polarizaciéon en LIN, se puede apreciar el comienzo del efecto
de la atenuacién dispersiva.

iSalvo que se indique lo contrario, se asumird que la potencia a la salida del fotodetector esta
referenciada a una resistencia unidad Roarga = 1€2.
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Figura 5.11: Potencias relativas de los armdnicos de la senal moduladora a la salida
del fotodetector de una linea de retardo variable con una red de difraccién con
dispersién 6 = 100 ps/nm, parametrizadas respecto al indice de modulacién del EOM
(frr = 1 GHz). a) Polarizacién en MIP. b) Polarizacién en LIN. c¢) Polarizacién en

MAP.
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Figura 5.12: Potencias relativas de los armdnicos de la seial moduladora a la salida
del fotodetector de una linea de retardo variable con modulacién externa (m, = 0.1),
parametrizadas respecto a la dispersién de la red de difraccién (frr = 5 GHz). a)
Polarizacién en MIP. b) Polarizacién en LIN. ¢) Polarizacién en MAP.
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Teniendo en cuenta el resultado de la ecuacién (5.34), y tomando una longitud

de onda central de 1550 nm, se puede obtener la siguiente expresion para el producto
de dispersion:
2 A2 —5 2
Paisp(rad) = owpp = S WRF 5-107° frr(GHz)d(ps/nm) (5.61)
ecuaciéon que permite referenciar de forma rdpida el pardmetro ¢gs, a valores de
frecuencia de senal moduladora y de parametro de dispersion de la red de difraccién;
como ejemplo un valor de @45, = 0.5 rad equivale a una senal de frr = 10 GHz con
una red de 6 = 100 ps/nm; o bien a una senal de frr = 3.16 GHz con una red de
d = 1000 ps/nm.

Particularizando, para el caso de modulacion en la zona lineal del EOM, se pre-
sentan a continuacion unas graficas que relacionan el nivel de los cinco primeros
armonicos de la frecuencia moduladora en la senal detectada obtenidos a partir de
la ecuacién (5.60) normalizando los resultados respecto a Af,d. En la figura 5.13, se
muestra como varia el nivel de estos armonicos, en funcion del producto de disper-
sién de la linea de retardo, ¢gisp, para dos valores de indice de modulacién 6ptico;
mientras que las figuras 5.14 y 5.15 presentan las variaciones del nivel de los cinco
armonicos en funcién del indice de modulacién éptico, que por otro lado, es propor-
cional a la tension de radiofrecuencia de entrada al modulador.

Analizando los resultados de la figura 5.13, se puede destacar que la existencia
de dispersién dentro del sistema no sélo introduce la atenuacion dispersiva en el fun-
damental de la senal moduladora, tal y como se describié en el punto anterior; si no,
que provoca que el nivel de los arménicos que antes no existian (arménicos pares en
el caso del modulador trabajando en la zona lineal) aumentan de forma proporcional
al producto de dispersién, ¢g;sp, hasta un cierto nivel de saturacion. Para el caso de
los arménicos que existen incluso para sistemas sin dispersion (arménicos impares
en el caso de modulador trabajando en la zona lineal), el efecto de la dispersion es el
de la introduccion de nulos de transmisién, pero en ningin caso se aumenta el nivel
de potencia obtenido para el caso sin dispersiéon. También en la figura 5.13 se puede
comprobar como el nivel de saturacién para cada armonico se reduce al aumentar
el nivel del mismo.

En las figuras 5.14 y 5.15 se representa la relacion entre los niveles de potencia de
los diferentes armonicos de la senal moduladora a la salida del fotodetector frente a la
potencia de la senal de entrada (expresada a partir del indice de modulacién 6ptico)
de la linea de retardo con una red de difraccion, particularizados para cuatro valores
del producto de dispersion de la linea de retardo, ¢gisp. En los dos primeros casos
(¢gisp = 0y 0.1 rad), no aparecen todavia los fenémenos de atenuacién dispersiva
y se puede comprobar cémo, la introduccién de una pequena dispersion implica la
aparicién de los armoénicos pares sin afectar practicamente al nivel de los arménicos
impares. Para los valores mas altos del producto de dispersion, comienza a notarse
el efecto de la atenuacion dispersiva, que aparece primero en los armoénicos de niveles
mas altos, como se pudo comprobar en la figura 5.13.
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Figura 5.13: Potencias relativas de continua y de los cinco primeros arménicos de
la moduladora a la salida del fotodetector, en funcién del producto de dispersion,
Paisp, Para un modulador trabajando en la zona lineal. a) m, = 0.1. b) m, = 0.5.
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Figura 5.14: Potencias relativas de continua y de los cinco primeros armoénicos de la
moduladora a la salida del fotodetector, en funcién del indice de modulacion, m,,,
para un modulador trabajando en la zona lineal. a) ¢4, = 0 rad y b) @gisp = 0.1 rad.
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Figura 5.15: Potencias relativas de continua y de los cinco primeros armoénicos de la
moduladora a la salida del fotodetector, en funcién del indice de modulacion, m,,
para un modulador trabajando en la zona lineal. a) @gsp = 1 rad. b) ¢gisp = 2 rad.
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Intermodulacion A continuacion se estudiaran los productos de intermodulacion
generados en los procesos de conversion electro—épticos y el efecto que sobre la
magnitud de los mismos tiene la dispersion de la red de difraccion con periodo
variable; para ello es necesario realizar un desarrollo similar al realizado previamente
para una senal monotoénica, pero incluyendo dos tonos de distintas frecuencias a la
entrada del modulador interferométrico simétrico de la figura 5.6.

Asumiendo que el campo éptico a la entrada del modulador viene definido por
la expresion (5.35) y que la senal eléctrica de entrada al EOM estd formada por dos
tonos de distinta amplitud (Vgpy y Vgre) v frecuencia (frr1 y frrz) méas un cierto
nivel de polarizacion, vgr(t) = Vpe + Vrrr sen(wrrit + ¢rr1) + Verre sen(wrpat +
Orre2), ¥ que ésta se aplica de forma simétrica a los electrodos del modulador, es
posible obtener la siguiente expresion para el campo éptico a la salida del modulador:

eom () = Ae cos (wet + Pe) -

oS ™Vbpe i TVrE1
2V, 2V,

TVrE2

2V,

sen(wrpit + Grr1) + sen(wrpat + ¢RF2)> (5.62)

donde A, y ¢, difieren de A, y ¢, de acuerdo, respectivamente, con las pérdidas y
la fase de insercién del modulador.

Con el fin de simplificar los resultados y sin pérdida de generalidad, se puede
definir una pulsacién comun w, como aquella que cumpla:

WRF1 = Wy (5.63a)

WRF2 = Wy (5.63b)

Aplicando propiedades conocidas de las funciones de Bessel de primera especie,
es posible desarrollar la ecuacién (5.62) de la siguiente forma:

eom () = Ae cos (wet + Pe) -

i iJk(";"I)Jl(mf)cos(%+k(nwut+¢m)+l(mwut+¢>RF2)) (5.64)

=—o0l=—00

donde m, = ”‘%Fl, Mo = %ﬁ“ Yy Mge = ““/,DC. Tras un desarrollo similar al

realizado en las ecuaciones (5.39) a (5.41) se llega a la siguiente expresién para el
campo optico a la salida del modulador interferométrico modulado por dos tonos

[CGITb]:
) (752 eos (-5 - 5)

eeom(t) :Ae Z Z |:=]Ic(
cos <wct + k(nwyt + ¢rr) + Limwyt + o) + de + km + lﬂ)] (5.65)

Mo
2

k=—00l=—00
2 2

Con el fin de identificar separadamente todas y cada una de las componentes
espectrales del campo expresado en (5.65), se puede hacer el cambio de variable
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q = kn + Ilm con la precaucién de que [ = (¢ — kn)/m sea siempre entero, para lo
cual se define J;_,, = Jg—n ko para L kn ¢ 7y cero para el resto:

m

= 3% 5 () s () ()

qg=—00 k=—00

qg—kn

coS (wct + ¢ + quut + ko1 +

¢2> (5.66)

con ¢y = ¢rp1 + 5, P2 = Prr2 + 5. Separando en parte real y parte imaginaria:

Ceom(t) = A, Z I, cos((we + quy )t + ¢e) — Ae Z Qqsen((we + quy )t + de)

q=—00 q=—00

(5.67)
donde

o= 3 () i () Chcos (ko + L) ()

k=—00
me * —kn
Q=S 4 ( 21) i ( ) O54 sen <k¢1 44 ¢2> (5.68b)
k=—00
qg—kn
con C’f)’g = cos (% — %’r - 7r). Finalmente:
Ceom(t) = Ac Y Agcos((we + qui)t + be + ;) (5.69)

q=—00

con A, = /17 + Q2 y ¢, = arctan (%‘1) Aprovechando los resultados de las ecua-

ciones (5.42) a (5.44), es posible obtener las siguientes expresiones para las senales
ered(t) € ipa(t) de la figura 5.6:

= 0
ered(t) = Ae Z A, cos <(wc + quy )t + Gred + g + O1qwy, + §q2w2> (5.70)

g=—0o0
donde ¢peq = @ + Op.

2

Z A, cos <qwu(t +01) + g+ @QQwZ)

q=—00

ipd (t) pd

+ Apq

~ 2
Z A, sen (qwu(t +601) + ¢+ %q%ui)] (5.71)

g=—00

donde A,y =R - A2/2.
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Con el fin de identificar claramente cada componente espectral de la senal 4,,4(t)
se procedera de forma similar a como se hizo en el caso de modulacién por un tono:

o0 o0 9
ipa(t) = Apa Z Z Ay A [cos <Twu(t +61) + ¢r + 52T2w3>
Z
cos | swy(t+601) + ¢s + 55 W

o0

+ Apq Z Z AL A, [sen <rwu(t+91)+¢r+%r2wz>

r=—00 §=—00

sen <swu(t +01) + s + %82(4)5)]

= Ay i i A, A, cos <(T—s)wu(t+91)+¢r ¢s + (r —32)w2>

r=—00 §=—00
o

= Ay I (p) cos(pwy(t + 01)) — Apa Z Io(p) sen(pw,(t +61))  (5.72)

p=—00 p=—00

Ir(p) = Z ApisAs cos <¢p+s o5+ (p + 2sp)w ) (5.73a)

Io(p) = Z ApisAgsen (¢p+s bs + (p + 2sp)w ) (5.73)
Arreglando el resultado de la ecuacién (5.72) y simplificando:
ipalt) = +prd cos(pwn(t + 1) + Spalp >>] (5.74)
donde
La(p) = /(i) + Ii(~p))? + Uo(p) — Io(~p))? (5.75)
o) = o () 078

ecuacion de la que es inmediato extraer la potencia asociada a cada armoénico de la
frecuencia comun:

Apa - Tpa(n)
2
excepto para n = 0 donde Potencia(0) = Ppc = A2, - I7(0).

Potencia(nwgr) =

(5.77)

El nivel de los productos de intermodulacion presentes a la salida de la linea de
retardo de la figura 5.6, cuando la entrada eléctrica consiste en una senal multipor-
tadora depende de los siguientes factores:
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e Numero de portadoras, V.

e Indice de modulacién de cada portadora, m;.

e Separacion en frecuencia entre las portadoras.

e Fase de cada portadora, ¢rp;.

e Punto de polarizacién del modulador intererométrico, Vpc/ V.

e Dispersion de la red de difraccion, §.

El andlisis realizado previamente esta limitado a dos portadoras en la senal de
radiofrecuencia; pero, aun en ese caso, los grados de libertad son muchos; por lo
que, los resultados presentados a continuacién estdn limitados a los casos de dos
portadoras con idéntico indice de modulacién (m, = my) e igual fase de cada
portadoral.

En cuanto al modulador Mach-Zehnder, los resultados presentados a continua-
cion incluyen inicamente el punto de polarizacion lineal, pues debido a la alta no
linearidad del modulador polarizado en los puntos de potencia 6ptica méaxima y
minima su uso queda limitado a senales de banda muy estrecha en conjunciéon con
sistemas de elevacion en frecuencia.

En las figuras 5.16 se muestra el nivel (relativo a A2;) de los arménicos y produc-
tos de intermodulacién a la salida de una linea de retardo con una red de difraccién
que introduce una dispersién §(ps/nm), cuando la entrada la forman dos senales
de 5y 6 GHz que modulan un EOM con un mismo indice de modulacién m,. En
la figura 5.16a se puede comprobar, cémo, para un valor pequeno de dispersion,
el comportamiento de los productos de intermodulacién al aumentar el indice de
modulacion es el esperado, con aumento proporcionales al orden de cada producto;
mostrandose en la figura los productos de intermodulacién de segundo orden (suma
y diferencia), los productos de tercer orden diferencia e incluso los productos de
quinto orden diferencia.

Por otro lado, al ir aumentando la dispersién de la red de difraccién (Fig. 5.16b),
el efecto es pequeno sobre las frecuencias fundamentales y los productos de intermo-
dulacién de tercer orden, traduciéndose en una atenuacion de los niveles detectados;
mientras que, para los productos de orden par, el aumento de la dispersion de la linea
de retardo, se convierte en un incremento importante del nivel de los mismos. Este
efecto es similar al observado en los armoénicos de distorsion de la seccién anterior
(Fig. 5.13).

En las aplicaciones de redes conformadoras de haces, es habitual trabajar con
senales de banda estrecha, por lo que tendria poco sentido analizar los productos
de intermodulacién. Ahora bien, el gran ancho de banda que ofrecen las redes

iSe ha escogido ¢rr1 = ¢rr2 = 0. En cualquier caso, para el caso de dos portadoras el efecto
de la diferencia de fase entre las mismas no es muy importante.
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Figura 5.16: Potencia relativa de los arménicos y de los productos de intermodula-
cién a la salida del fotodetector para una linea de retardo con pendiente ¢(ps/nm)
y un modulador interferométrico polarizado en la zona lineal y modulado por dos
tonos de 5 GHz y 6 GHz con indices de modulacién (m, = m, = my3). a) Resulta-
dos para m, = 0.1, 0.2, 0.3, 0.4 y 0.5, y 6 = 100 ps/nm. b) Resultados para ¢ = 0,

250, 500, 750 y 1000 ps/nm, y m, = 0.1.
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conformadoras de haces dpticas, permiten su utilizacién en sistemas multiportadora
y de banda ancha; siendo, por tanto, interesante el estudio de estos términos. En
concreto, el término mas interesante corresponde a los productos de intermodulacion
de tercer orden diferencia (Ps7p_), ya que son los de mayor nivel dentro de aquellos
cuyas frecuencias pueden estar dentro del ancho de banda del sistema. Por todo
esto, se pasa a analizar con mas detalle los productos de intermodulacion de tercer
orden diferencia.

En la figura 5.17, se muestra el efecto de la dispersiéon de la linea de retardo,
expresada para la frecuencia mas baja del par de tonos de entrada (qﬁd’%} = Opxwhp),
sobre los niveles relativos de las frecuencias fundamentales y de los productos de
intermodulacién de tercer orden diferencia para tres combinaciones de frecuencias
relativas de los dos tonos. Los resultados de esta figura muestran como el nivel de
los citados productos de intermodulacion se mantiene constante, hasta que entra en
juego la dispersion de la linea de retardo; como uno de los productos Psyp; esta por
debajo de las dos frecuencias fundamentales, mientras que el otro producto esta por
encima, cada uno de ellos comienza a sufrir los efectos de la atenuacién dispersiva
para valores inferiores y superiores de gzﬁdRZ-f]}, respectivamente, de los correspondientes
a las frecuencias fundamentales wrp1 v Wrro.

Por otro lado, en las figuras 5.18 y 5.19 se puede observar el efecto del aumento
del nivel de las senales de radiofrecuencia de entrada al EOM sobre los niveles
detectados de los fundamentales y los productos P3;p/—, en presencia de dispersién

en la linea de retardo segin @7} = 0.1 rad y ¢5) = 1 rad, respectivamente.
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Figura 5.17: Potencia relativa de las frecuencias fundamentales y de los productos
de intermodulacién de tercer orden diferencia a la salida del fotodetector en funcion
del producto de dispersién de la linea de retardo para wppi = nw,, ¢XL1: tomando
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Figura 5.18: Potencia relativa de las frecuencias fundamentales y de los productos
de intermodulacion de tercer orden diferencia a la salida del fotodetector en fun-
ci6n del indice de modulacién 6ptico (m, = m, = myy) para una dispersién de
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Figura 5.19: Potencia relativa de las frecuencias fundamentales y de los productos de
intermodulacion de tercer orden diferencia a la salida del fotodetector en funcién del
indice de modulacién éptico (m, = My = Mmys) para una dispersién de ¢4t~ = 1 rad.
ayn=4,m=5.b)n=7m=38.¢c)n=10, m = 11.



250 CAPITULO 5. RED CONFORMADORA CON REDES DE DIFRACCION

Aplicacion de modulaciones distintas de la modulacién de intensidad con-
vencional

Después de mostrar las limitaciones que la dispersién de la red de difraccion intro-
duce en las prestaciones de la linea de retardo, se ha estudiado la posibilidad de
utilizar esquemas de modulacion diferentes de la modulacién de intensidad conven-
cional. En primer lugar, se ha analizado la modulacion en banda lateral unica con
portadora (SSB+C1) con el objetivo de reducir o eliminar la atenuacién dispersiva
que aparecia debida al diferente retardo entra ambas bandas laterales.

Otros esquemas de modulacion analizados han sido las modulaciones heterodi-
nas, con la intencion de aplicar el resultado visto previamente de que polarizando
en MIP, no afecta la dispersion introducida por la red de difraccién al nivel del
segundo armonico; pero, como se vera posteriormente, su aplicacién sélo es valida
para senales de banda estrecha y de alta frecuencia.

Modulacion en banda lateral uinica Habitualmente, en un modulador interferomé-
trico Mach-Zehnder (Fig. 5.7), la senal de entrada (polarizacién y moduladora) se
aplica simétricamente entre ambos electrodos (+V/2 y —V/2). Por otro lado, en
el caso de querer obtener un modulador en banda lateral tnica es conocido que
se necesita disponer de la sefal moduladora y de su transformada de Hilbert! y
modular con ambas senales la portadora en cuadratura.

Una forma de conseguir este objetivo es trabajar con un modulador Mach-
Zehnder con control independiente de ambos electrodos y escoger la tension a aplicar
a los electrodos de tal forma que se cumplan los criterios presentados a continuacion.

Sean los valores de tensién indicados en las ecuaciones (5.78) las expresiones
generales de las tensiones aplicadas a ambos electrodos, incluyendo un término fijo
mas un tono de igual amplitud, pero, distinta fase en cada electrodo:

Vi = Vber + Versen(wrpt + ¢1) (5.78a)
Vo = Vpeo + Versen(wgrrt + ¢2) (5.78b)

en ese caso, los criterios que deberan cumplirse para obtener una modulaciéon en
banda lateral tinica son:

e Aplicar a cada uno de los dos electrodos la sefial moduladora y la transformada
de Hilbert respectivamente, es decir la senal original méas la misma senal con

iSingle SideBand plus Carrier.
"La transformada de Hilbert de una sefial es el resultado de pasar la sefial por un filtro cuya
funcién de transferencia sea:

Hw) =-j Ywu>0
Hw) =+j Yw<0

es decir, un filtro que desfase 90° todas las frecuencias; respuesta que se puede conseguir a frecuen-
cias de microondas con un hibrido de banda ancha cuyas salidas estén desfasadas 90°.
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Figura 5.20: Modulador electro—éptico dual aplicado como modulador en banda
lateral tinica con portadora (SSB+C).

todas sus componentes desfasadas 90°.
T
61— ol = 5 (5.79)

e Aplicar una diferencia de tensién continua entre ambos electrodos tal que la
diferencia de fase inducida sobre la portadora 6ptica sea 7 /2, es decir:
Va

[Vbo1 — Vpez| = 5 (5.80)

Considerando el esquema de la figura 5.6, donde en este caso el EOM es un
modulador dual como el mostrado en la figura 5.20, el campo 6ptico a la salida del
modulador alimentado de acuerdo a las ecuaciones (5.78) seria:

A, Vi Vi
€eom/ssb(t) = by {COS <Wct + ¢e + z Vl?Cl + WVRF sen(wrpt + ¢1))

+ cos (wct + ¢ + ﬂ‘/fm + W‘;RF sen(wrpt + ¢2)>] (5.81)

donde A, y ¢, diferiran de la amplitud y fase de entrada al modulador (4, y ¢,) de
acuerdo con las pérdidas y la fase de insercion del modulador, respectivamente.

De la misma forma que se hizo en el caso de la modulacién de amplitud conven-
cional y con el fin de identificar las diferentes componentes espectrales de la senal
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modulada, se ha calculado por separado el desarrollo en serie de Fourier de ambos
sumandos en la ecuacién (5.81), obteniéndose el siguiente resultado:

Z Jn (WVRF> cos (wct + ¢ + W“//L.)Cl + nwgrrt + n¢1>

n=—oo

6eom/ssb

5 = e
2

+ Z g, <7TVRF> cos <wct + P + ﬂ‘/ﬁ)CQ + nwgrt + nqb)] (5.82)

™

donde J, () es la funcién de Bessel de primera especie de orden n de argumento 3.
Simplificando la expresién anterior se llega al siguiente resultado:

Ceom/ssh(t) = Ae Z Jn(my) cos((we + nwrr)t + ¢o + Ny, cos(¢, + ndg)  (5.83)

donde
me = ﬂéfF (5.84)
e = ¢6+W(VDC;‘;: Voea) (5.85)
b = ¢“2L¢2 (5.86)
¢y = W(VDC;V; Vioca) (5.87)
ba = ¢1;¢2 (5.88)

Teniendo en cuenta las ecuaciones (5.79) y (5.80), se obtiene que el factor cos(p,+
negq) de la expresion (5.83) toma el valor:

cos(¢y, + neq) = cos (% + %T) (5.89)

factor que se anulara cuando se cumpla la condicion:
n=4i+1 VieZ (5.90)

donde la ambigiiedad del signo depende del signo de las diferencias Vper — Vpeo
Y ¢1 — ¢9, cuyo médulo viene definido por (5.79) y (5.80). En concreto, si ambas
diferencias son positivas y teniendo en cuenta las ecuaciones (5.87), (5.88) y (5.89)
se desprende que los términos del sumatorio que cumplan n = 1 + 41 Vi € Z se
anulardn y por lo tanto no existe potencia para las pulsaciones w = w. + (1 +4i)wgr
Vi € Z, es decir, para w = w, — 3Wgrr, W = W, + Wrr 0 W = W, + Dwrr por
ejemplo. En el caso particular, habitual por otro lado, de senales con bajos indices
6pticos de modulacién (m,) y aplicando las aproximaciones de las funciones de Bessel
mostradas en la ecuacién (5.46) y la propiedad de simetria de las funciones de Bessel
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J o(B) = (=1)"J,(B) Vn € Z, se obtiene que los dos tinicos términos significativos
del desarollo de la ecuacién (5.83) serian los correspondientes a la portadora 6ptica
(n =0) y a la banda lateral inferior (n = —1):

A
€eom/ssb(l) ~ 76 ﬁcos(wct + ¢c) — mycos((we — wrp)t + ¢ — dm) (5.91)
quedando demostrado que aplicando a los electrodos de un modulador interfe-
rométrico las tensiones mostradas en la ecuaciones (5.78), con Vpo1 = Vpea — Vi /2y
¢1 = ¢ — m/2 se obtiene una senal éptica modulada en banda lateral tinica inferior!
con portadora, siempre y cuando se trabaje con indices de modulacién bajos.

Volviendo a la expresién general de (5.83) y a la figura (5.6), es posible obtener
la expresion del campo éptico a la salida de la linea de retardo formada por el
circulador y la red de difraccién ideales, definida ésta ultima de acuerdo con las
ecuaciones (5.31) y (5.32); obteniéndose:

€red/ssb (t) — Ae

> 0
Z Jn(mo)Cy, cos <wct + Grea + nwrp(t + 01) + nd, + 52”20012{17) (5.92)

n=—oo

donde @reqg = e+ 6oy Cp = COS(¢U + nd)d)

Operando de forma andloga al caso de modulacion de amplitud convencional se
puede obtener la intensidad de corriente detectada a la salida de un fotoreceptor ideal
de responsividad R a partir de la envolvente del campo 6ptico incidente definido en
la ecuacién (5.92):

ipd/ssb (t) = Apd

Z Jn(my,)C, cos (anF (t+61) +noy + 9—22712w12{p>

n=—oo

+ Ay

Z Jn(my)C, sen <anp(t +61) + no,, + %nzw?{F> (5.93)

donde A,y =R - A2/2.

Con el fin de identificar claramente cada uno de los arménicos de la senal mo-
duladora, presentes en la senal detectada y siguiendo una reorganizacion similar a

iOtras combinaciones de tensiones de polarizacién y desfase entre las sefiales moduladoras
pueden dar lugar a modulaciones en banda lateral Unica superior o inferior. A partir de las
expresiones generales para las tensiones de los electrodos, (5.78), se obtiene:

| Vbc1 — Vbea | ¢1 — ¢2 | BANDA LATERAL |

V)2 /2 INFERIOR
V)2 /2 SUPERIOR
Vr/2 —r/2 SUPERIOR
V)2 —n/2 INFERIOR
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la realizada en el caso anterior se llega tras una serie de operaciones al siguiente
resultado:

. = " 0
ipd/ssb(t) = Apd Z(—l) Jn(me)C_y, cos <anF(t +61) +noy, — gnZw?{F>

n=1

2
> )
+ Jo(m,)Co + Z Jn(mo)Ch, cos <anF(t +61) + noy, + 52”2%2{1?)]

n=1
= 7
+ Apg | — Z(—l)”Jn(mo)C_n sen (anF(t +61) +noy, — Ezn%;igp)
n=1
+ Z Jn(m,)Cy, sen <anF(t +61) + noy, + 52712@012@;)] (5.94)
n=1
Finalmente:
, A
ipasssh(t) = Tpd [Jo(m0)Co
+ Z Jn(my) [Wn cos(nwgp(t + 01) + noy,) cos <%n2wép>
n=1
O 5 o ’
+ X, sen(nwrp(t + 61) + ney,) sen 5V Wrr
Apd - fr 5 o
+— Z Jn(my) | Yo sen(nwrp(t + 01) + noy,) cos oV Wrp
n=1
02 5 » ’
+ Z, cos(nwrp(t + 61) + nop) sen o War (5.95)
donde
w, = (-)"C_,+C, (5.96a)
X, = (=1)"C_,—C, (5.96b)
Y, = —(—1)"C_,+C,=—X, (5.96c)
Z, = (~=1)"C_, +C, =W, (5.96d)

El resultado de la ecuacién (5.95) corresponde al caso general, para cualquier va-
lor de indice de modulaciéon. Generalmente el valor del indice éptico de modulacién,
my,, se escoge pequeno con el fin de reducir el gran nimero de armonicos presen-
tes en la ecuacién (5.95); en ese caso, y aplicando las aproximaciones indicadas en
la ecuacién (5.46) se puede simplicar la ecuacién (5.95) obteniéndose el siguiente
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resultado:

Apd

ipd/ssb (t) ~ 3

2
[\/5 + m, cos (wRF(t +61)+ o £ %M%Fﬂ

Apd 02 2 ?
+ g |Mesen wrr(t+61) + o = o WRF

A
= ?pd |:2 + m?) + 2\/§m0 COS (pr(t + 91) + d)m + %W%F>:| (597)

despreciando el término m?2 por trabajar con indices de modulacién pequenos, la
componente alterna de la senal eléctrica a la salida del fotodetector sera:

) ApaV2m, )
ZPDssbfac(t) ~ :tpdT\/_Tn COos <WRF (t + 91) + ¢m + 5%)@;) (598)

donde el operando 4 con signo positivo corresponde a la modulacién en banda lateral
unica inferior y el signo negativo a la superior.

Una cualidad muy importante de la modulacién en banda lateral inica con por-
tadora es que permite la deteccion directa, por lo que su utilizaciéon en esquemas
IM/DD es casi inmediata. Como comprobacién de esta propiedad, simplemente
habria que sustituir en la ecuacién (5.97) el caso particular de transmisién por una
linea de retardo sin dispersién (6 = 0).

Como se puede comprobar a partir de la comparacién de las ecuaciones (5.48) y
(5.98), la utilizacién de modulacién en banda lateral inica con portadora elimina el
efecto de atenuacion dispersiva en el retardador con red de difraccion con periodo
variable. La dispersién introducida por la red de difraccién en el campo 6ptico se
traslada al dominio eléctrico, pero sin afectar al nivel de la potencia detectada. El
efecto de la dispersién presente en la senal detectada, puede eliminarse en el dominio
eléctrico, mediante lineas dispersivas eléctricas.

Modulaciones autoheterodinas En términos generales, los sistemas con deteccion
heterodina, se basan en mezclar la sefial modulada con un tono! cuya frecuencia,
wor, esta separada de la frecuencia portadora de la senal modulada, w., por la
frecuencia intermedia, wrr, deseada a la salida del detector, cumpliéndose la relacién
wor, = w.twrp. Al trabajar con sistemas de comunicaciones épticas es mas adecuado
hablar de senal 6ptica fija (wyj,), portadora éptica modulada (wyer), ¥ senal de
radiofrecuencia detectada (wgp); de forma que se cumpla wy;jq = Wport £ WrF)-

En sistemas de comunicaciones 6pticas, la deteccién heterodina estd incluida
dentro de los sistemas Opticos coherentes, debido a que, a diferencia de la deteccion
directa, requiere coherencia en la fase, tanto de la portadora modulada como de
la senal de frecuencia fija. Esta necesidad de coherencia en la fase, no implica
directamente que el sistema sea sincrono, pero impide la utilizacién de modulacion

'"También conocida como senal de oscilador local, definicién no muy adecuada para los sistemas
autoheterodinos, donde no existe ningun oscilador o fuente en el receptor.
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Figura 5.21: Generacién de senal éptica autoheterodina con una tnica fuente éptica
[Hof95].

directa, debido a la modulacién de frecuencia indeseada que aparece asociada a la
modulacion directa.

El propio proceso de detecciéon en un fotodetector, provoca un mezclado de las
senales presentes en la senal dptica incidente, por que lo que para conseguir una
deteccion heterodina en sistemas de comunicaciones 6pticas, se debe disponer en la
senal 6ptica incidente de la suma de la senal de frecuencia fija y de la senal modulada;
el proceso de batido de ambas senales provoca la aparicion de un gran nimero
de productos de batido que deberan ser filtrados adecuadamente para obtener los
términos deseados’. En el caso de que la sefial de frecuencia fija se genere en el
transmisor y no en el receptor, de forma que se transmita junto a la senal modulada,
se estard hablando de sistemas autoheterodinos.

La aplicacién de técnicas autoheterodinas implica una mayor complejidad y un
mayor coste del transmisor, pues es necesario generar dos portadoras opticas separa-
das la frecuencia de radiofrecuencia deseada y posteriormente se ha de modular una
de ellas. Un esquema adecuado para ello, es el mostrado en la figura 5.21, el cual
requiere una unica fuente 6ptica, lo que puede redundar en menores requerimientos
en cuanto a anchura de linea y ruido de fase de la fuente éptica, siempre y cuando
los diferentes retardos de cada portadora sean inferiores al tiempo de coherencia del
laser.

El funcionamiento del generador de la figura 5.21 se basa en un utilizar un primer
modulador interferométrico Mach-Zehnder (EOM;) polarizado en MIP y modulado

'En concreto, si el campo 6ptico a la entrada del fotodetector es e(t) = Ax(t) cos(wyijat) +
B cos(wportt), donde wyija = Wport + wrr, a la salida del fotodetector aparecerian los siguientes
grupos de componentes:

e z(t) modulada alrededor de wy;jo — Wport = WRF-
e 1z(t) en banda base.

e Arménicos de distorsién y productos de intermodulacién de z2(¢) en banda base.
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Figura 5.22: Modulador 6ptico pseudo—autoheterodino.

con una sefial de radiofrecuencia de frecuencia mitad de la deseada, wyy = wor/2; de
esta forma, a la salida del modulador EOM;, aparecerd una senal cuyo espectro esta
formado por armonicos impares de la frecuencia eléctrica de entrada, w;y, alrededor
de la frecuencia éptica de entrada al modulador, w.. Al polarizar el modulador en
MIP la componente a la frecuencia de la portadora 6ptica es nula. Si ademés se
escoge un indice de modulacién adecuado para que el nivel del primer armoénico de
cada banda lateral de la sefial 6ptica sea maximo', a la salida de un modulador ideal
se dispondra basicamente de dos portadoras épticas separadas wor, cada una de
ellas con una potencia 4.7 dB por debajo de la potencia de la senal 6ptica incidente.
El ultimo paso consiste en separar ambas portadoras, modular una de ellas con la
senal de banda estrecha y volver a combinar ambas portadoras.

El generador autoheterodino de la figura 5.21 no es adecuado para la linea de
retardo variable, pues el bloque de separacion de las portadoras deberia ser capaz de
seguir las variaciones de la frecuencia central 6ptica de la fuente laser sintonizable.

Modulacion pseudo—autoheterodina Debido a las limitaciones del esquema de mo-
dulacién de la figura 5.21, se ha analizado el modulador pseudo—autoheterodino
mostrado en la figura 5.22, formado por dos moduladores externos en cascada, el
primero de los cuales (EOM;) es polarizado en LIN y modulard la senal éptica del
laser con la senal de datos, de forma que la senal 6ptica modulada se introduce en un
segundo modulador (EOM;) que polarizado en MIP y con un nivel de senal modu-
ladora adecuado, duplicard el espectro 6ptico de entrada alrededor de la portadora
6ptica, generando por tanto dos senales separadas dos veces la frecuencia de la senal
moduladora de EOM, [Fus97].

Para analizar el comportamiento del modulador pseudo-heterodino, se partird
de una senal de datos modelada como un tono a una frecuencia intermedia dada.

De acuerdo con (5.41) el nivel de las componentes a las frecuencias w. + wor, depende de

J1 (%2), funcién cuyo valor méximo tiene lugar para m, = {2 = 3.68.
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El campo éptico a la salida del primer modulador Mach-Zehnder polarizado en LIN
y modulado por una senal de frecuencia intermedia con un indice de modulacién
reducido puede aproximarse a partir de 5.51 como [CG97a]:

A@ o
Ceom1 () ~ ﬁ (1 — % sen(wypt + ¢Ip)) cos(wet + ¢e)

A,
——mMyy sen((we + wrp)t + ¢ + Grr)

42

4A—\/e§m01 sen((we = wrp)t + ¢e — drr)  (5.99)

A
= — cos(wet + @) —

V2

+

Asumiendo un comportamiento lineal del modulador interferométrico, respecto
a la senal optica, se puede aplicar el resultado obtenido para una unica portadora
optica a la entrada, cuando el modulador se modula simétricamente, expresado en
la ecuacién (5.41):

€eom2 = eeomQC + €eom2sup + €eom2inf

(m02> Ce(n) cos (wet + nwort + Gee + ney)

n=—oo

S Z T (P22 Gl sen (i + )t + niort + ee + dre + 1)

eemol Z J, (

n=—oo

) C1alc( ) sen ((wc — WIF)t + nwOLt + d)ee - ¢IF6 + nd)l)

(5.100)

donde Cy.(n) = cos (m”2 — —) ¢1 = ¢or + 5, mientras que Ace, @ee, Y ¢rre difieren
de A., ¢. vy ¢;r de acuerdo, respectivamente, con las pérdidas y la fase de insercién

del modulador EOM,.

Convirtiendo los tres sumatorios en un tinico sumatorio y simplificando se obtie-
ne:

Aee = my
€eom2 = % Z Jn ( 2) Cdc( ) [COS (wct + nwOLt + d)ee + n¢1)

((we + wrp)t + nwort + Gee + rre + n1)
moe1
4

+ sen ((we — wrp)t + nwort + Gee — Prre + 1)  (5.101)

Si la senal dptica a la salida del modulador EOM, (5.101) se pasa a través de
una red de difraccién cuya respuesta de fase venga definida por (5.32) se obtendrd
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a la salida:

00
m
ered(t) = €rede T €redsup + Credinf = Ared Z Jn (702> Odc(n)

n=—0oo

[
[cos <wct + nwor(t + 01) + Greqa + Ny + §n2w3L>

my, 0
— 1 ! sen <(wc+wlp)t+nw0L(t+91)+¢red+¢1Fe+n¢1+91w1F+§2(nwOL+w1F)2)

Moe1

M

sen

0
(We—wip)t+nwor(t+61)+drea— drpe+nor—O1wip+ 52 (nwor _WIF)2>:|

(5.102)

donde A,.; = %, Gred = Gee + 6.

Separando en términos en fase y en cuadratura y simplificando, es posible calcular
la intensidad eléctrica detectada por un fotodetector ideal de responsividad R, a
partir de la potencia de envolvente del campo 6ptico, obteniéndose:

ipd(t) = RPreq(?)
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donde A,; = R - A%,,/2. Arreglando el resultado anterior para que los sumatorios
s6lo incluyan términos positivos, y tras una serie de simplificaciones, se puede llegar
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al siguiente resultado:
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El resultado anterior corresponde a la solucién exacta de la corriente detectada
por el fotoreceptor, para una senal éptica modulada en amplitud a w;r y posterior-
mente modulada por un segundo EOM con una moduladora de frecuencia woy y
que atraviesa una red de difracciéon con una respuesta de fase definida por (5.32).
Dependiendo del punto de polarizacion del segundo EOM, el resultado particular ob-
tenido difiere considerablemente. Para el caso particular de polarizaciéon en minima
(MIP), se muestra a continuacién la expresién aproximada obtenida, asumiendo un
indice de modulacién éptico en el EOMy (myy) reducido; para ello, se ha tomado
tinicamente el primer término significativo (distinto de .Jy) de la expresion exacta y
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tras una serie de operaciones se llega al siguiente resultado:
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donde se puede comprobar que el término deseado wrr = 2wy, + wrF aparece con
el término de retardo debido a la red de difracciéon y que la atenuacion dispersiva se
debe a un factor que varia de forma mas lenta con la frecuencia que en el caso de
modulacién de intensidad convencional.

Como conclusién del resultado de la ecuacién (5.105) y aplicando la igualdad
(5.34) se puede decir que la degradacién de potencia de radiofrecuencia en esquemas
IM/DD con modulacién pseudo-autoheterodinas y bajos indices de modulacién, en
funcién de la frecuencia de RF, de la frecuencia de IF y de la pendiente del retardo
de grupo de la red de difraccién con variacién lineal del periodo espacial es:

Powgey(frr) = % = cos? (

PR
¢

med
fRFfIF) = COS2 <F(URFW]F> (5106)

c

En la figura 5.23, se compara la atenuacién dispersiva de una linea de retardo
basada en una red de difraccion con una pendiente en la respuesta del retardo de
d = 850 ps/nm, si se utiliza modulacién AM convencional o si se usa modulacién
pseudo—autoheterodina con una frecuencia intermedia de 1 GHz. Los resultados
muestran claramente como la modulacién pseudo—autoheterodina consigue aumen-
tar considerablemente el ancho de banda disponible en la linea de retardo, siempre
que la senal a retardar sea de un ancho de banda suficientemente estrecho (1 GHz
en este caso). Estos resultados confirman los resultados obtenidos previamente para
esta modulacién en aplicaciones de antenas remotas [Fus97]. Como principal incon-
veniente de este esquema de modulacion, se debe citar la necesidad de disponer de
dos moduladores en cada linea de retardo, ademéas del bajo nivel de senal recibido
debido a los dos procesos de modulacién y al proceso de mezclado en el fotoreceptor.
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Figura 5.23: Atenuacion dispersiva del término de la senal detectada wrrp =
2wor, + wrp en la transmision a través de un enlace IM/DD con modulacién pseu-
doheterodina que implementa una linea de retardo con una red de difraccién con
periodo variable lineal (6 = 850 ps/nm, A, = 1550 nm, mgy = 0.1, w;p = 1 GHz).
En traza discontinua, la atenuacion si se utilizara modulacién AM convencional para
la misma frecuencia detectada.

5.3.4 Comparacion entre el uso de varias redes de difracciéon
discretas y el uso de una tnica red de difracciéon con
periodo variable

Como ventajas para los retardadores basados en redes de difracciéon discretas se debe
resaltar que dentro del ancho de banda del filtro, todas las senales sufren el mismo
retardo, pues éste va asociado al retardo del camino de ida y vuelta, que es el mismo
para todas las frecuencias dentro del ancho de banda de reflexion de la red difraccion;
atin cuando pudiera haber minimas diferencias entre las dos bandas laterales o entre
distintas componentes frecuenciales de la senial. Luego, en principio, las lineas de
retardo basadas en redes de difraccion discretas no sufren atenuacién dispersiva,
pero las redes de difraccién deben tener el ancho de banda adecuado, teniendo en
cuenta posibles desviaciones de la longitud de Bragg de la red o de la frecuencia
6ptica de la fuente sintonizable en funcién de la temperatura’. Esto implicard, que
la red de difraccién tenga una longitud suficientemente grande, de acuerdo con (5.10)
y la tabla 5.1, lo que para una longitud de onda de A, = 1550 nm y una frecuencia

Para la longitud de Bragg de la red de difraccién, se puede esperar una variacién de 0.01 nm/°C
[Bal94, Lem94]
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de frr =12 GHz, se traduce en una longitud de red de L,.; ~ 1 cm. Una separacion
fisica habitual entre redes de difraccion discretas en lineas de retard es de 2 veces la
longitud de la misma [Mol95], lo que equivale a un retardo incremental de 200 ps, que
es, aproximadamente, dos veces y media el periodo de la senal de radiofrecuencia,
siendo por tanto, una resolucién excesivamente grande e inviable.

Como ventajas de los retardadores basados en redes de difraccién con periodo
variable comentar que no hay limitaciones de retardos debida a dimensiones fisicas
de las redes de difraccién, pero si las hay debidas a la no linealidad (rizado) de la
respuesta de amplitud y de fase de la red de difraccién.

5.3.5 Otros retardadores variables en fibra basados en dis-
positivos altamente dispersivos

En la literatura se pueden encontrar otros dispositivos dpticos sobre fibra utilizados
como retardadores variables y que se basan en elementos dispersivos por lo que
presentaran las mismas limitaciones que la linea de retardo aqui presentada [Oue94]:

e Acoplador intermodal con variacién lineal de la posicion de acoplo en funcién
de la longitud de onda. Como ventaja citar que trabaja en transmisién con lo
que se evita el coste y las pérdidas del circulador 6ptico (2 dB en circuladores
6pticos experimentales y 3 dB en dispositivos comerciales [Fuj93]).

e Fibras con nicleos diferentes y variacion lineal del grosor. Al igual que el
dispositivo anterior trabaja en transmision por lo que se evita la utilizacién de
circuladores.

e Ecualizador éptico [0ze92] y ecualizador 6ptico en tecnologia planar [Tak94].

e Interferémetro Gires-Tournois (GTI) [Cim90].

5.4 Arquitectura de red conformadora de haces
controlada opticamente

A partir de la linea de retardo basada en una red de difraccién con periodo variable,
se disena una nueva arquitectura de red conformadora de haces para senales de
banda ancha con control 6ptico de la alimentacién de la agrupacion, es decir, con
control 6ptico de la conformacién del haz [Cor97b]. Se trata de un conformador
monohaz, cuya configuracion en transmision se muestra en la figura 5.24.

En el conformador de la figura 5.24, se utiliza una correspondencia biunivoca
entre una longitud de onda y cada uno de los elementos de antena (o subagrupacio-
nes). Las salidas opticas de N fuentes laser sintonizables (A; a Ay) se combinan y
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Figura 5.24: Diagrama de bloques en transmision de la red conformadora de haces
controlada 6pticamente basada en una red de difraccion como elemento de retardo
verdadero variable.

son moduladas por la misma senal de microondas, utilizando un tnico modulador
electro-6ptico externo (EOM). Las portadoras 6pticas moduladas pasardn a través
de un circulador, hacia una red de difraccién de banda ancha y con variacion li-
neal del periodo. Tal y como se ha visto previamente, el retardo sufrido por cada
portadora optica variard linealmente con el valor de la longitud de onda de cada
portadora. Las N portadoras retardadas (A; to Ay), serdn finalmente separadas
por medio de un demultiplexor de longitud de onda (WDM) y a continuacién se
pasaran a cada elemento tras la correspondiente fotodetecciéon (PD) y amplificacién
para adecuar su nivel a los elementos de la agrupacion. Dependiendo de los valores
las NV portadoras y de los mérgenes de excursién alrededor de las mismas, el demul-
tiplexor WDM podria implementarse como un divisor 6ptico 1 x N seguido de N
redes de difraccion de banda estrecha con periodo constante, actuando como filtros
selectores.

La conformacién del haz se consigue a través de la sintonizacion de las longitudes
de onda de cada laser', )\;, alrededor de su posicién central, tal y como se muestra en
la figura 5.25. El maximo retardo necesario en cada elemento, 4+7,,,,, dependera de
la separacion entre los elementos de antena, d, y del maximo angulo de desviacién
del haz principal de la agrupacion, 6,,,,, siendo para el caso de una agrupacion lineal
de N elementos:

Tmaz(PS) = 16.7(N — 1)d(cm) sen(0y,41) (5.107)

como ejemplo, para una agrupacién con 10 elementos (N = 10), separados entre si
por d = 3 cm (que corresponde a /2 para f = 5 GHz) y escogiendo 0,4, = +45°,
el maximo retardo requerido seria 320 ps. En la figura 5.26, se muestra como varia
el retardo méximo en funcién del dngulo de barrido maximo tomando el producto
N -d (tamano total de la agrupacién) como pardmetro; como conclusién de la misma,
indicar que con un conformador que ofrezca un retardo maximo de £250 ps en cada
elemento, se puede alimentar una agrupacion de seis elementos a una frecuencia de
f = 2 GHz barriendo un sector angular de +25°; pasando el sector a ser de +35° si
N=10y f=5GHz 6 £45°si N =15y f = 10 GHz.

'De hecho, sélo se necesita sintonizar N— 1 laseres.
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Figura 5.25: Respuesta ideal de una red de difraccion con variacion lineal del periodo
y posicion nominal de las N longitudes de onda de la red conformadora, mostrando
el margen de sintonizacion disponible.
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Figura 5.26: Retardo méximo (47,,4,) en funcién del dngulo de barrido (£6,44)
respecto al angulo de reposo para diferentes valores del producto N - d.
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Cuando todos los laseres estén sintonizados a su longitud de onda central, el
haz debe apuntar en la direccién central dentro del sector a barrer; generalmente,
esa direccién de reposo sera la normal a la agrupacion, para lo cual se requiere que
todos los elementos de antena se alimenten en fase y serd necesario anadir una cierta
longitud extra de fibra estindar monomodo, L;, en la rama de cada elemento para
compensar el retardo, 7;, correspondiente a cada longitud de onda central, \;, como
se muestra en la figura 5.24. El valor de L; se puede expresar en funcién de la
pendiente media, 0, de la respuesta de retardo de grupo de la red difraccion, de la
separacién entre longitudes de onda centrales, \; — A1, y del indice de refraccién de
la fibra, n,, como:

0.03
T

L;(cm) = 0(ps/nm) [A\;(nm) — A; (nm)]

(5.108)

tras anadir las citadas longitudes de fibra compensadoras, es como si el retardo de
sistema dejara de ser una respuesta lineal y pasara a ser una respuesta tipo diente
de sierra.

El rango de variaciéon de longitud de onda necesario en cada fuente laser sinto-
nizable, A\, depende del retardo maximo necesario y del coeficiente de dispersién,
d(ps/nm), de la red de difraccién con variacién lineal del periodo en la forma:

N —1)-d(cm) - sen(faz)

_333.
AX =333 Cps/am)

(5.109)

Asumiendo una separacién entre longitudes de onda adyacentes de una vez y
media la excursiéon de longitud de onda de cada laser y una pendiente del retardo
de grupo constante dentro del ancho de banda total de la red de difraccion, A\,.q,
el maximo nimero de diferentes elementos de antena (o subagrupaciones) serfa:

Nonao = \/ Brea - 0 (ps/nm) (5.110)

50 - d(cm) - sen(Opmaz)

En la figura 5.27 se muestra el esquema de red conformadora controlada 6ptica-
mente para trabajar en modo recepcion, equivalente al presentado en la figura 5.24.

5.4.1 Prestaciones de la red 6ptica conformadora de haces

En este apartado se muestra un resumen de las prestaciones de la arquitectura
propuesta de red optica conformadora de haces, haciendo especial hincapié en aque-
llos puntos novedosos que difieren de resultados ya conocidos de los enlaces 6pticos
anal6gicos con modulacién externa [Ste87, Ala95, Ack97, Cox97], como son el efecto
de la dispersion de la red de difraccién y el efecto del comportamiento no ideal de
los componentes del conformador; en concreto, los laseres, la red de difraccion o el
demultiplexor en longitud de onda.
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Figura 5.27: Diagrama de bloques en recepcion de la red conformadora de haces
controlada opticamente basada en una red de difraccion como elemento de retardo
verdadero variable.

Ancho de banda

El ancho de banda de la red conformadora de haces vendra limitado por el ancho de
banda minimo de cada uno de sus componentes. Existen dispositivos comerciales con
anchos de banda de varias decenas de gigahercios tanto para el modulador electro—
6ptico como para el fotoreceptor [Cox97], por lo que la limitacién puede venir por la
dispersion introducida por la red de difraccién de acuerdo con la ecuacion (5.50), si se
utiliza modulacién de intensidad convencional. Si se dispone de un modulador dual
y de un hibrido de banda ancha, es posible utilizar modulacién SSB+C y obtener
un conformador libre de limitaciones en ancho de banda debidas a la dispersion
de la red de difraccion; de forma que seran otros componentes, como el hibrido, el
modulador o el fotodetector los que establezcan el ancho de banda de utilizacién.
Otra solucién, aunque de aplicacién mas limitada, consistiria en la utilizacién de un
esquema de modulacién pseudo—autoheterodino, cuya limitaciéon en ancho de banda
se ha demostrado en secciones previas que es claramente inferior a la modulacion
de intensidad convencional. La modulacién pseudo-autoheterodina presenta como
ventaja que la propia modulacién permite la elevacion en frecuencia de la senal a
transmitir, por lo que la senal de radiofrecuencia de entrada al conformador serd de
baja frecuencia.

A medida que aumenta la frecuencia de la senal de radiofrecuencia a aplicar al
conformador, deja de ser despreciable el ancho de banda de la senal 6ptica modulada
y debera tenerse en cuenta a la hora de especificar los anchos de banda de los filtros
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selectores del demultiplexor, asi como su respuesta en frecuencia. Por ejemplo para
una senal de frr = 25 GHz el ancho de banda de una modulacién de amplitud ideal
alrededor de A\, = 1550 nm serda de A\ = 0.4 nm.

Balance de potencias

La ganancia de una rama independiente del conformador (Fig. 5.6) cuando se utiliza
modulacién de intensidad convencional en LIN serd:

P —Sa K, Pdser ?
Grama = == — 2O\ Ry Lt =%\ Reupaa (5.111)
PRF—ent 2 2

donde Rcaraga es la impedancia de carga del fotodetector, t,4 son las pérdidas por
acoplamiento del mismo, ¢y son las pérdidas del modulador de fibra a fibra, Py, es
la potencia 6ptica de salida del laser y K¢ se define como la respuesta del modulador
externo y se puede expresar en funcién del indice de modulacién 6ptico, m,, y de la
potencia de entrada al modulador, Prp_.p;, cOmo:

K m?) 7TZ2RE0M
O pu— g
PRF—ent VWQ

(5.112)

siendo Rpoas la resistencia de entrada del modulador Mach-Zehnder.

Las pérdidas, L, mostradas en (5.111) incluye las pérdidas debidas a los conec-
tores, Leonec, al circulador, Ly, a los diferentes trozos de fibra monomodo, Ly, a
la red de difraccién, L,.q, y a los acoplos laser/fibra Lgcopio-

Se puede comprobar en (5.111) la tipica dependencia de la ganancia de los siste-
mas modulados externamente, con el cuadrado de la potencia 6ptica. Sustituyendo
valores tipicos de dispositivos comerciales, se puede obtener la siguiente estimacién
para la ganancia de cada rama [Cox97]:

2. 5072 0.011%
9.10703.10702-01-02  1)=0.3 1
> [0:9°10 0 0 5 000

= 0.98-107° = —30dB (5.113)

CJRAMA

En el caso de utilizar un divisor de potencia y filtros selectores para cada una de
las ramas en lugar de un demultiplexor, la divisién de potencia implicard pérdidas
por divisién en un factor Ly, = 101og(N) que se anadirdn a las pérdidas totales, L.

Las pérdidas de cada rama del conformador son muy bajas y debera incluirse
amplificacién en el sistema; siendo posible situarla a tres niveles: incluir un pream-
plificador a la entrada del EOM que a su vez debera adaptar el nivel de la senal al
margen dinamico del sistema, un amplificador éptico de erbio dopado (EDFA!) o un
amplificador de radiofrecuencia en postdetecciéon que adecuara el nivel de senal al

L Erbium—doped fiber amplifier.
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necesario en los elementos de la agrupacion. Una vez especificadas las caracteristicas
precisas del conformador, se debera prestar especial atencién a la eleccién combi-
nada de estas tres opciones, pues ésta tiene un efecto inmediato sobre el ruido y el
margen dindmico del sistema [Ala95].

Ruido

Asumiendo que son despreciables las componentes de ruido debidas a la particién de
modos y a la reflexién entre el ldser y la fibra monomodo, se puede afirmar que en
un enlace IM/DD, como el correspondiente a una rama del conformador, hay cinco
fuentes de ruido principales [See93]:

e Ruido térmico en la entrada del modulador electro—6ptico y en el propio mo-
dulador:

Ntérmico—ent =4k -T - BW - REOM (5114)
donde k£ es la constante de Boltzmann y 7' la temperatura absoluta.

e Ruido de intensidad relativa (RIN') del laser, siendo la potencia de ruido a la
salida del fotodetector:

Npin = 12, - 10BN L BW . Rearaa (5.115)

donde el pardmetro RIN (dB/Hz) define el comportamiento de la fuente, BW
es el ancho de banda de trabajo y I es el valor medio de la corriente a la
salida del fotodetector que es proporcional a la potencia 6ptica media incidente
sobre el detector.

e Ruido del amplificador optico, en el caso de que se utilizaran.

e Ruido shot debido al flujo de corriente en el fotodetector, cuyo valor es:
Nshot - 2(] . (Tdc + [osc) -BW - RCARGA (5116)
siendo ¢ = 1.6 - 107 C y I, la corriente de oscuridad del fotodetector.

e Ruido térmico en el fotodetector y su resistencia de carga, siendo su expresion:

Ntérmico—pd =4k -T-BW - RCARGA (5117)

Es interesante resaltar la dependencia de las tres contribuciones de ruido con
la potencia Optica incidente sobre el fotodetector; en concreto, el ruido RIN es
proporcional al cuadrado de la potencia Optica media incidente, mientras que el
ruido shot es proporcional a la potencia éptica y el ruido térmico es independiente

i Relative Intensity Noise.
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de la senal detectada. Dependiendo de los parametros especificos de cada sistema,
esta dependencia permitiria aumentar el rango dindmico del conformador y reducir
el factor de ruido, mediante la insercién de un amplificador éptico que aumentara
la potencia éptica sobre el detector haciendo que la componente principal del ruido
fuera el ruido de intensidad, el cual a su vez puede ser reducido considerablemente
con la utilizacién de laseres de estado solido con frecuencias de relajacién bajas
[Cox97].

En enlaces IM/DD donde las pérdidas del enlace son altas, el ruido dominante
pasa a ser el ruido termico, pero en el caso del conformador 6ptico, al presentar unas
pérdidas medias, es de esperar que el ruido dominante pase a ser el ruido RIN o el
ruido shot; sobre todo, si se decide utilizar un amplificador 6ptico para compensar
las pérdidas del enlace.

Distorsién. Puntos de intercepcion

A partir de los resultados mostrados en las figuras 5.14 y 5.15 y de la expresion (5.60)
se puede obtener el punto de compresién a 1 dB de una rama del conformador, en
funcién del producto de dispersién de la linea de retardo definido en (5.61); resultado
que se muestra en la figura 5.28a.

Se puede comprobar que mientras no aparece el fenémeno de atenuacion disper-
siva, el punto de compresion a 1 dB es el mismo que se tendria para una linea de
retardo sin dispersién (ml?P¢ = 1.138). Por otro lado, al atenuarse la componente
fundamental, por la dispersion de la red de difraccion, aumenta el indice de modu-
lacién de entrada correspondiente al punto de compresién a 1 dB. Este fenémeno,
no implica que aumente la potencia de salida, mas bien al contrario, al aparecer la
atenuacién dispersiva, es posible aumentar el indice de modulacion a la entrada sin
llegar al punto de compresiéon a 1 dB, pero realmente, si se compara el punto de
compresién a la salida (Fig. 5.28b) se puede comprobar como la potencia de com-
presién a 1 dB (normalizada respecto a Agd) a la salida de la rama del conformador
disminuye cuando la sefnial sufre atenuacion dispersiva.

Aplicando los resultados presentados en la seccién 5.3.3 sobre los productos de
intermodulacién de una de las ramas del conformador, es posible obtener el punto
de intercepcién de tercer orden en funcién de la dispersion de la red de difraccién,
expresada ésta, para la menor de las frecuencias de los dos tonos de radiofrecuencia
de entrada, wgrpi. En las figuras 5.29 se muestran los resultados obtenidos, para
diferentes posiciones relativas de los dos tonos de entrada. En concreto, se presen-
tan los niveles de entrada y de salida del punto de intercepciéon de tercer orden,
expresados, respectivamente, como el indice de modulacién de ambos tonos en el
EOM y como nivel de potencia relativa a Af)d.

A la hora de extraer el punto de intercepcidn, se debe considerar que la dispersiéon
de la red de difraccién afecta de forma diferente a las frecuencias de interés, es decir,
a las dos fundamentales y a los dos productos de intermodulacion de tercer orden
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Figura 5.28: Efecto de la dispersiéon de una rama del conformador sobre el punto
de compresién a 1 dB, en funcién del producto de dispersion, ¢g;sp. a) Indice de
modulacion a la entrada del EOM, correspondiente al punto de compresion a 1 dB,
mldB¢. b) Nivel de potencia relativa de la sefial detectada a la salida del fotodetector
en el punto de compresion a 1 dB.
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tercer orden, m3'F. b) Nivel de potencia relativa de la sefial detectada a la salida
del fotodetector en el punto de intercepcion de tercer orden.
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diferencia. Por esta razon, se ha tomado como criterio coger siempre el nivel mas
alto de potencia para ambas parejas de frecuencias. Al igual que ocurria con el
punto de compresion a 1 dB, mientras no aparece la atenuacién dispersiva, el punto
de intercepcién de tercer orden del conformador éptico es el constante.

A medida que aumenta la dispersion de la rama del conformador, ésta comienza
afectando en primer lugar al producto de intermodulacion de tercer orden diferencia
inferior, a continuacion a la fundamental inferior, a la fundamental superior y al
producto de tercer orden diferencia superior. En todos los casos, el efecto consiste
en una disminucién de la potencia detectada, como se vié en la figura 5.17; esta
atenuacion ird afectando de forma diferente a cada frecuencia, lo que provoca las
oscilaciones del punto de intercepcion de tercer orden mostradas en la figura 5.29b.
Evidentemente, estas oscilaciones son mayores, cuanto mas separadas estén las fre-
cuencias de los dos tonos de entrada.

Margen dinamico

El margen dindmico disponible es un parametro de vital importancia a la hora de
contrastar las prestaciones de una red conformadora de haces para agrupaciones
de antenas. Es habitual trabajar con dos parametros para medirlo; por un lado,
el margen dinamico limitado por compresion, y por otro lado, el margen dinamico
libre de espireos (SFDR!). EI SFDR sélo tendrd sentido en el caso de trabajar con
senales multifrecuencia, caso por otro lado cada dia mas habitual en los sistemas
modernos de comunicaciones.

Considerando que las componentes mas importantes de ruido son las correspon-
dientes al ruido RIN, al ruido shot y al ruido térmico en el receptor, se obtiene como
expresién del ruido total a la salida del fotodetector':

Ntotal = NRIN + Nshot + Ntérmico—pd
= [12,- 1010 4 2¢ . Ty + 4k - T] - BW - Roagga  (5.118)

obteniéndose, para los valores tipicos utilizados en (5.113), junto a un valor del
pardmetro RIN del laser de RIN = -150 dB/Hz, y una temperatura de 290 K, una
potencia de ruido total a la salida del fotodetector de -126 dBW/MHz.

Durante el desarrollo de esta Tesis, se ha trabajado con potencias detectadas
normalizadas respecto al factor A;d y calculadas sobre una resistencia de carga
unidad, para desnormalizar los resultados, teniendo en cuenta parametros reales de
una rama del conformador, se deberd aplicar la siguiente igualdad:

A?)d = R2t(2)dt?‘ff)l?’zserl/2 (5119)

i Spurious—free dynamic range.
1Se ha considerado nula la corriente de oscuridad del fotodetector.
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que se utilizard para desnormalizar las expresiones de las potencias de los diferentes
armonicos y productos de intermodulacién expresados en (5.60) y (5.77), ademds de
multiplicarlas por Rcagrga-

Las potencias de entrada al modulador se habian respresentado hasta ahora en
funcién del indice de modulacion éptico, m,, el cual esta relacionado con la potencia
de radiofrecuencia de entrada al modulador electro—6ptico segin la igualdad (5.112).

Una vez se ha calculado la potencia de ruido detectada total y tras desnormalizar
los resultados obtenidos en el apartado 5.3.3 para los parametros de distorsion y los
productos de intermodulacion, es posible obtener el margen dindmico de compresion
y el margen dinamico libre de espireos. En la figura 5.30 se representa el calculo de
los mismos, obteniéndose unos valores de 84 dBMHz y 60 dBMHZ?/? para el margen
dindmico de compresiéon y el SFDR, respectivamente.

Acoplamiento entre ramas del conformador

Una posible fuente de errores en el conformador consiste en las imperfecciones en
el proceso de separacion de las portadoras correspondientes a cada elemento de la
agrupacion (Fig. 5.24). Ya sea a través de la utilizacién de un divisor 1 a N junto con
N filtros individuales, o bien de un demultiplexor en longitud de onda, la capacidad
de seleccién de los mismos serd finita, existiendo una cierta atenuacién, no finita
de las portadoras adyacentes a la portadora de cada elemento. Esta eliminacion
imperfecta del resto de portadoras, implicara que en cada elemento se dispondra
de la senal ideal, junto a una combinacion de las senales atenuadas del resto de
elementos; generalmente, estas senales estaran méas atenuadas, cuanto mayor sea la
distancia respecto a la portadora del elemento considerado.

Se puede comprobar facilmente, que a la salida del fotodetector del elemento
n-ésimo se dispondra de una sefial de amplitud y fase [RM9S]:

A, = (Zawos(@)) + Zaisen(qﬁi)) (5.120a)

N
Z a; sen(¢;)
=1

®, = arctan | ——— (5.120b)

Z a; cos(¢;)

=1

donde a; y ¢; son las amplitudes y fases de cada una de las N senales eléctricas,
tras el filtrado de la portadora n-ésima y la posterior deteccién. Idealmente, estas
amplitudes vendran afectadas por la respuesta del filtro centrado en la portadora
n-ésima y los desfases vendran definidos por la red de difraccién y la sintonia de los
laseres.
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A partir de (5.120) se puede ver que el efecto del filtrado no ideal de las N
portadoras se traduce en errores de amplitud y fase en cada elemento; siendo estos
errores, dependientes del retardo asignado a cada elemento (que para una frecuencia
dada, se traduce en las fases ¢;).

En la figura 5.31 se muestra el efecto del filtrado no ideal sobre una agrupacion
de diez elementos espaciados media longitud de onda. En concreto, se muestran
los valores cuadraticos medios de los errores de fase y amplitud de la alimentacién
de los elementos de la agrupacién, ademds del error en el apuntamiento del haz.
Estos resultados se representan en funcion del dngulo de barrido y parametrizados
respecto a la pendiente del filtro selector de cada portadora expresada como el
nimero de decibelios de potencia dptica que se atenia la senal a una distancia igual
a la separacién entre portadoras, A\. Se observa como el efecto de la no idealidad del
filtro se traduce en un error en la alimentacién de la agrupacion, donde el error RMS
de fase maximo ocurre para un apuntamiento de 30°, aproximadamente, respecto
a la direccion normal a la agrupaciéon, mientras que el error de amplitud maximo
ocurre justamente para la direccion normal a la agrupacion.

Para valorar la importancia de los errores mostrados en la figura 5.31, se puede ir
alafigura 2.17 o a las ecuaciones A.12 y A.18 del apéndice A. Para el caso en el que la
atenuacion de los filtros selectores cae solamente 5 dBo cada A\ respecto al pico del
filtro, los errores que se provocan en la alimentacion de la agrupacion implican, en el
peor caso, un nivel de 16bulos secundarios de fondo respecto al principal de -23.9 dB
y una variacion en la ganancia del haz de -0.2 dB. Para los otros dos casos mostrados
en la figura 5.31, los resultados obtenidos estdn por encima de los 45 dB/60 dB, por
lo que se puede concluir que una caida de 15 dBo/AA\ en los filtros selectores de
longitud de onda ofrece unos resultados excelentes para esta agrupacion; de hecho,
los errores para una pendiente de 20 dBo/A\ son casi inapreciables en la figura 5.31.
Para agrupaciones de otros tamanos, habria que realizar un analisis similar, teniendo
en cuenta las expresiones del apéndice A.

Por lo que respecta al error de apuntamiento (Fig. 5.31¢), a pesar de los pequenos
valores de los mismos; conviene resaltar que un error de 0.45° en el apuntamiento del
haz, se convierte para una agrupacion transportada sobre un satélite geoestacionario,
en aproximadamente 300 km de error sobre la superficie terrestre.

Conformacion de haces

La estructura presentada permite obtener cualquier distribucién en la alimentacion
de la agrupacion y a diferencia de otras arquitecturas de redes 6pticas conformadoras
no esta limitada a distribuciones con fase lineal [Esm93, Ton96a, Ton96b]. Ademds,
si las fuentes sintonizables permiten la variacién de la potencia de salida, la libertad
a la hora de escoger la distribucion en amplitud y fase es total, siendo ademés
controlable remotamente, desde el punto donde se encuentren las fuentes y no desde
el entorno de la agrupacion.
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Figura 5.31: Efecto del filtrado no ideal en la separacién de las portadoras opticas,
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A2,
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del error de amplitud en la alimentacién. ¢) Error de apuntamiento del haz principal.
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Errores. Efecto sobre el diagrama de radiacién

Para una rama cualquiera del conformador, el error total en el retardo introducido
por la misma puede estimarse a partir de dos fuentes de error: por un lado, la
estabilidad en longitud de onda de la fuente laser, A\, ¥ por otro lado, el rizado
que presente el retardo de grupo de la red de difraccion respecto a una respuesta
lineal ideal, 0,.4. La estabilidad en longitud de onda del laser, puede traducirse a
precision de retardo para cada rama del conformador, teniendo en cuenta la respuesta
de la red de difraccion alrededor de cada longitud de onda central, \;, de acuerdo a:

Ulaser()\i) - A)\laser : 62 (5121)

En cuanto al rizado del retardo de grupo de la red de difraccién, o,.4, éste debera
estimarse en el ancho de banda de sintonizacién, A);, alrededor de cada longitud
de onda central, \;, y de la pendiente media alrededor de la misma, o;.

1t

O—Eed()‘ia fRF) = A)\z /)\,_ﬂ [Tred()‘) - (Tred()‘i) + 5% . ()‘ - )‘z))]Q dA (5122)

Si se combinan ambos fuentes de error independientes se puede obtener la pre-
cisién total como:

oForar (N [rE) = 05 a55r(N) + Orea( Ny frE) (5.123)

5.5 Medidas del conformador 6ptico

En la figura 5.32 se muestra la configuracion utilizada en las medidas de la respuesta
de una rama de la red éptica conformadora que incluye la red de difraccion con
periodo variable. La red de difraccion utilizada es una red apodizada de 40 cm
de longitud con una variacién lineal del periodo dentro de un ancho de banda de
AM.oq = 4 nm entre 1547 nm y 1551 nm como se puede comprobar en las curvas de
caracterizacion (Fig. 5.33) de la misma suministradas por el fabricante. La pendiente
media de la respuesta del retardo de grupo en funcién de la longitud de onda es de
aproximadamente 835 ps/nm.

5.5.1 Atenuacion dispersiva

De acuerdo con (5.50), la dispersién cromética de la red de difraccién, limitard el
ancho de banda en sistemas IM/DD con modulacién de intensidad convencional.
La figura 5.34 muestra la medida de la atenuacién dispersiva sufrida por la senal
detectada de microondas debido a este efecto, para A\; = 1547.5 nm, cuando se utiliza
modulacién AM [Cor97al. El ancho de banda medido, libre de atenuacion dispersiva,
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Figura 5.32: Configuracién del experimento para la caracterizacion de los retardos
relativos de una unica rama de la red éptica conformadora.

es de 6.3 GHz, como se podia esperar de (5.50) teniendo en cuenta que alrededor
de esa longitud de onda, la pendiente del retardo de grupo es de d; ~ 800 ps/nm.
Las zonas del espectro alrededor de los siguientes maximos (12 y 17.5 GHz segin la
figura 5.34) permitiria trabajar al conformador en banda estrecha siempre y cuando
la pendiente de la red de difraccion fuera lineal dentro del ancho de banda de la red
de difraccion, A\, qq.

Posteriormente, se sustituyé el modulador electro-6ptico convencional por un
generador SSB+C basado en un modulador dual como el mostrado en la figura 5.20,
obteniéndose los resultados mostrados en la figura 5.34; que demuestran la elimina-
cion de la atenuacion dispersiva dentro del ancho de banda del hibrido de microondas
utilizado [Cor98].

Como tultima medida de los diferentes esquemas de modulacion estudiados, se
utilizé la modulacion pseudo—autoheterodina, cuyos resultados se muestran en 5.35
confirmando que se aumenta considerablemente el margen de frecuencias libre de
atenuacion dispersiva.

5.5.2 Caracterizacion de la red conformadora. Retardos

Con el fin de mostrar y comprobar las posibilidades del conformador presentado en
esta Tesis, se ha considerado una agrupacién lineal de cuatro elementos (N = 4),
partiendo de medidas del experimento de la figura 5.32 que corresponde a una rama
del esquema general de la figura 5.24.

Asumiendo una separacién entre elementos de d = 4 ¢cm y un margen de barri-
do completo (+90°), el retardo méximo en cada elemento serd de 7,,,, = 200 ps,



280 CAPITULO 5. RED CONFORMADORA CON REDES DE DIFRACCION

0 - I

5
-10 _
15 _
220 |

Reflectividad (dBo)

25 |
-30

-35

| ! I T |
1546 1547 1548 1549 1550 1551 1552

a) A (nm)

2500
2000 |
1500 -
1000 -
500 -
0
-500

Retardo de grupo (ps)

-1000 —
-1500 -

-2000 [ I I [ I
1546 1547 1548 1549 1550 1551 1552

b) A (nm)
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Figura 5.34: Medidas y simulaciones de la atenuacion dispersiva de una senal de ra-
diofrecuencia en la transmisién en un sistema IM/DD (modulaciones AM y SSB+C)
que incluye una red de difraccién (0 = 850 ps/nm). (i) Traza continua: medidas AM
IM/DD. Traza discontinua: simulacién AM IM/DD. (ii) Traza continua: medidas
SSB+C IM/DD. Traza discontinua: simulacién SSB+C IM/DD. (A, = 1547.5nm y
m, = 0.1).

necesitandose una excursion de longitud de onda en cada laser de A\ ~ 0.5 nm.
Se han escogido como valores para las cuatro longitudes de ondas centrales de ca-
da pareja ldser/elemento de A; = 1547.5 nm, Ay = 1548.5 nm, A3 = 1549.5 nm y
A4 = 1550.5 nm.

Se midi6 el retardo de grupo dentro del ancho de banda completo de la red de
difraccién (1547 nm a 1551 nm) para dos frecuencias distintas, 2 y 5 GHz. A partir
de la medida del retardo de grupo, se puede extraer, para cada rama, la pendiente
media, d;, dentro de un ancho de banda de A\ = 0.5 nm alrededor de cada longitud
de onda central, \;, y las longitudes extra de fibra monomodo, L;, (proporcionales
a los retardos relativos al retardo introducido para A;); obteniéndose los resultados
resumidos en la tabla 5.3.

Una vez compensados los retardos relativos a las longitudes de onda centrales,
se puede obtener la respuesta del retardo de grupo incremental alrededor de cada
una de las cuatro longitudes de onda y para ambas frecuencias de microondas. Los
resultados se muestran en la figura 5.36 donde se aprecia la linealidad de los mismos
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Figura 5.35: Medidas (traza continua) y simulacién (circunferencias) de la atenua-
cion dispersiva del término de la senal detectada wrr = 2wor, +w;r en la transmision
a través de un enlace IM /DD con modulacién pseudoheterodina que implementa una
linea de retardo con una red de difraccién con periodo variable lineal (6§ = 850 ps/nm,
Ae = 1547.5 nm, mgy = 0.1, wrp = 0.5 GHz). En traza discontinua, simulacién de
la atenuacion si se utilizara modulacion AM convencional para la misma frecuencia
detectada.

y su independencia respecto a la frecuencia de la senal de microondas.

Como primer paso para estimar la precision de los retardos obtenidos con el
conformador, es necesario calcular el parametro o,.4 presentado previamente en la
ecuacion (5.122). En la tabla 5.4 se muestran los resultados obtenidos asumiendo un
ancho de banda de 0.5 nm alrededor de cada longitud de onda central. En la citada
tabla se ha anadido también la precision media para cada frecuencia de microondas.

Para estimar la precision total, falta por considerar la precisién temporal debida
a la inestabilidad de la longitud de onda del laser; para ello, se debe partir de la
estabilidad en longitud de onda del laser y aplicando (5.121) calcular la precisién
temporal para cada rama; finalmente, se puede aplicar (5.123) para obtener la pre-
cision total. En la tabla 5.5, se ofrecen los resultados de la precisién total para
cada rama y para ambas frecuencias consideradas, asumiendo una precisién en cada
fuente laser de 0.01 nm.

De acuerdo con los resultados de la tabla 5.5 la precisiéon en retardo total del
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Ai Retardo relativo medio | Longitud compensadora | Pendiente media
(nm) a A (ps) L; (cm) d; (ps/nm)
1547.5 0 0 787
1548.5 824.1 16.93 819
1549.5 1653.7 33.98 850
1550.5 2505.8 51.49 865

Tabla 5.3: Retardo medio y pendiente para cada una de las cuatro longitudes de
onda centrales para 2 y 5 GHz, considerando AX = 0.5 nm.

Ored )\1 )\2 )\3 )\4 o
1547.5 nm | 1548.5 nm | 1549.5nm | 1550.5 nm
2 GHz 3.87 ps 3.83 ps 2.90 ps 4.04 ps 3.69 ps
5 GHz 2.81 ps 3.37 ps 2.49 ps 2.53 ps 2.82 ps

Tabla 5.4: Desviacién estandar del retardo de grupo respecto a la pendiente 6;.

sistema es de 8.94 ps; precisién en tiempo equivalente a una precision en fase de
16.1° para frr = 5 GHz o de 6.44° para frr = 2 GHz. Estos resultados equivalen a
la precisién que ofrece un desfasador digital binario de microondas de tres digitos y
medio a 5 GHz o bien un desfasador de cinco digitos para una frecuencia de trabajo
de 2 GHz.

En el experimento aqui considerado, la mayor contribucién al error total en el
retardo, viene de la inestabilidad del laser, para la cual se ha tomado un valor
ligeramente pesimista. Por consiguiente, con una ligera mejoria en la estabilidad del
laser, los resultados en cuanto a precisién temporal de la red conformadora serian
sinceramente excelentes. Por ejemplo, una reduccion de la estabilidad del laser a
la mitad de su valor considerado, AX = 0.005 nm, implicaria una reduccion de la
precisién temporal hasta un valor RMS de 5.31 ps, lo que es equivalente a un error
RMS de fase de 3.8° para una frecuencia de frp = 2 GHz, es decir, casi la resolucién
de un desfasador digital de seis digitos.
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Figura 5.36: Medida de los retardos correspondiente a cada uno de los cuatro ele-
mentos de la agupacién para dos frecuencias de microondas diferentes (2 y 5 GHz)
en funcién de la desviacién respecto a la longitud de onda central (AJ);). Cada figura
corresponde a una longitud de onda diferente.

OTOTAL A1 A2 A3 A4 o
1547.5 nm | 1548.5 nm | 1549.5 nm | 1550.5 nm

2 GHz 8.77 ps 9.05 ps 8.98 ps 9.55 ps 9.09 ps

5 GHz 8.35 ps 8.86 ps 8.86 ps 9.01 ps 8.77 ps

Tabla 5.5: Valor RMS del error total en el retardo de una rama del conformador
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Figura 5.37: Medidas (traza discontinua) de retardo en cada elemento en funcién del
angulo de apuntamiento cuando frr = 5 GHz. Se muestran también los resultados
tedricos con traza continua.

5.5.3 Propiedades de conformacién

Tras insertar las longitudes de fibra monomodo compensadoras, el controlador de
diagrama de la figura 5.24 se encargaréa de seleccionar la longitud de onda adecuada
teniendo en cuenta la pendiente ¢§; extraida de las medidas. Por ejemplo, para la
agrupacion lineal bajo estudio y realizando un barrido del haz principal mediante la
insercién de un retardo progresivo en la alimentacién de la agrupacién, el conforma-
dor ofreceria los retardos para cada elemento mostrados en la figura 5.37, en funcién
del angulo de apuntamiento del haz para una frecuencia de frr = 5 GHz. En la
misma figura se muestran los retardos tedricos necesarios para el apuntamiento, ob-
servandose una excelente concordancia con las que se obtendrian con el conformador
optico.

En cuanto a resultados de radiacion, en la figura 5.38, se muestra el diagrama de
radiacién que se obtendria con una agrupacion de cuatro elementos isotropicos sepa-
rados entre si d = 4.8 cm y trabajando a frr = 5 GHz; escogiendo como parametros
para el conformador los anteriormente indicados. Los resultados obtenidos se com-
paran en la misma figura con el resultado ideal, presentando el conformador un
comportamiento muy proximo al esperado.
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e

270

Figura 5.38: Diagrama de radiacion ideal (traza discontinua) y simulacién del dia-
grama de radiacion a partir de las medidas obtenidas de una rama del conformador
(traza continua) para una agrupacién lineal de cuatro elementos isotrépicos con un
apuntamiento de 45°.

5.6 Conclusiones

En este capitulo se ha analizado la viabilidad de utilizar redes de difracciéon con
periodo variable como elementos de retardo de radiofrecuencia en un enlace IM/DD
con modulaciéon de amplitud convencional. Los resultados demuestran la validez
de este nuevo dispositivo, limitada tnicamente por los fenémenos asociados a la
dispersion inherente en la red de difraccion. Estas limitaciones se han analizado y
cuantificado, permitiendo estimar las prestaciones de un sistema concreto.

Se han analizado diferentes modulaciones ademas de la modulacion de intensi-
dad convencional con el fin de comprobar si las limitaciones seguian siendo vélidas,
demostrandose analiticamente que la modulacién en banda lateral inica con porta-
dora no tiene limitaciéon en cuanto al ancho de banda de trabajo, manteniendo la
posibilidad de utilizarse en enlaces épticos IM/DD. Ademéds se ha comprobado que
las modulaciones autoheterodinas pueden ser también validas para senales de banda
estrecha, ofreciendo como ventaja anadida, la elevacion en frecuencia de la senal de
informacion.

En cuanto a la aplicaciéon de lineas de retardo basadas en redes de difraccion
con periodo lineal a agrupaciones de antenas se ha presentado una arquitectura de
red conformadora de haces totalmente nueva cuyas prestaciones se han evaluado,
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mostrando unos resultados altamente interesantes y confirmando todas las cualida-
des esperadas de una red 6ptica conformadora de haces, junto a una libertad total
a la hora de seleccionar la distribuciéon de amplitudes y retardos asignados a ca-
da elemento de la agrupacién. A partir de las medidas realizadas sobre una rama
del conformador, se han estimado las propiedades de radiacion de la arquitectura
para un caso particular de agrupacion con cuatro elementos, consiguiéndose unos
resultados excelentes.






Capitulo 6

Conclusiones y lineas abiertas

6.1 Conclusiones

Los resultados obtenidos en esta Tesis cumplen los objetivos planteados al inicio de
la misma.

La aplicacién de tecnologia monolitica a redes conformadoras de haces ha bus-
cado introducir en el diseno y caracterizacién de los circuitos monoliticos, las tole-
rancias intrinsecas al proceso de fabricacion.

En el caso de agrupaciones desfasables, se ha realizado un modelado exhaustivo
y riguroso del efecto conjunto de los errores aleatorios y de cuantificacién de cada
desfasador de una agrupacion, con el fin de aplicar, posteriormente, una ponderacion
no convencional a los pesos de los digitos de cada desfasador y poder estimar sus
prestaciones. El modelado del efecto de los errores, para los casos de ponderacion
binaria y no binaria, ha demostrado la capacidad de ésta ultima, para tolerar errores
aleatorios en los digitos del desfasador, ofreciendo unas mejores prestaciones que las
soluciones conocidas. Ademds, esta tolerancia a los errores, es independiente del
origen de los mismos, ya sean debidos al proceso de fabricacién, a errores de diseno
o a variaciones de la frecuencia de trabajo. En definitiva, se obtiene un desfasador
mas robusto. Como demostracion practica de este enfoque, se ha disenado un desfa-
sador de seis digitos no binarios para una frecuencia de trabajo de 24 GHz. A pesar
de los errores mostrados por algunos de los digitos del desfasador, la utilizacién de
ponderacién no binaria ha permitido obtener unas prestaciones similares a las espe-
cificaciones realizadas. Se ha demostrado que una adecuada estimacion estadistica
de los errores, junto con el conocimiento de la calibraciéon que se va a realizar a
posteriori, permite escoger la ponderacion de cada digito del desfasador de forma
6ptima, consiguiendo la resolucién especificada con un margen suficiente frente a la
presencia de errores.

La utilizacién de circuitos monoliticos como celdas basicas para la construccién
de una red conformadora de haces para antenas multihaz, ha presentado dos retos.

289
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En primer lugar, la caracterizacion de un método sencillo, para el diseno del confor-
mador a partir de las especificaciones de las distribuciones periddicas de los elementos
de la agrupaciéon y de las posiciones de los maximos de los haces a conformar. En
segundo lugar, se debia comprobar la viabilidad de obtener los circuitos requeridos
con un comportamiento adecuado, desde el punto de vista de los parametros de
radiacion de la agrupacion.

El primer objetivo, ha dado lugar a una recopilacion completa de resultados
tedricos relacionados con el diseno eficiente de redes conformadoras multihaz pa-
ra agrupaciones lineales y planas, como extensién y generalizacion del concepto de
matriz de Butler, estableciéndose criterios para identificar y disenar aquellas redes
conformadoras para antenas multihaz que son mdas adecuadas para su implemen-
tacion mediante tecnologia monolitica, gracias a una utilizacién exhaustiva de un
mismo circuito basico sencillo. Tras la identificacién de una celda bésica 3 x 3,
adecuada para su utilizacion como elemento constructor de conformadores de di-
ferentes tamanos, se ha procedido a su diseno y fabricacién. Se ha buscado una
configuracion, que, cumpliendo las especificaciones realizadas, presente una mayor
simplicidad y un menor tamano, con el fin de aumentar el rendimiento del circuito
y reducir la variabilidad del mismo. A partir del andlisis de esta estructura, se ha
detectado la alta sensibilidad de su comportamiento a las tolerancias del proceso en
cuanto a las capacidades de los condensadores. Con el fin de paliar este efecto, se
modificé el diseno, introduciendo la posibilidad de sintonizar el circuito. Las medi-
das efectuadas sobre ambas celdas, confirman todas las consideraciones realizadas,
demostrandose la utilidad del diseno sintonizable. Las celdas disenadas tienen como
objetivo su utilizacion en redes conformadoras de mayor tamano, por lo que se han
analizado también las prestaciones de estos conformadores basados en las celdas
basicas, verificaindose la aplicabilidad del nuevo concepto de red conformadora de
haces de peso y volumen reducidos.

En esta tesis se ha presentado una novedosa estructura de linea de retardo de
banda ultra—ancha, para la cual se han analizado diferentes esquemas de modulacién
opticos. Ademas, se ha caracterizado la linea de retardo en cuanto a distorsién,
intermodulacién, ruido y margen dindmico; parametros criticos a la hora de utilizar,
en sistemas de comunicaciones o sistemas radar, este elemento como parte de una
agrupacion de antenas.

Esta linea de retardo se ha presentado como elemento basico de una red confor-
madora de haces altamente flexible, mediante la multiplexacion y demultiplexacion
de tantas longitudes de onda como elementos o subagrupaciones presente la agru-
pacién. Se han mostrado ecuaciones que permiten dimensionar la agrupaciéon a
partir de las caracteristicas de los componentes o, en sentido inverso, establecer las
especificaciones de los componentes a partir de las dimensiones de la agupacion.
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6.2 Contribuciones de la Tesis

Dentro del trabajo realizado en la elaboracién de esta Tesis, y de los resultados
resumidos en la seccion anterior, se pretende destacar a continuacion, aquellos apor-
taciones realizadas por el autor. Brevemente:

e Modelado de los errores aleatorios, combinados con los de cuantificacion, para
desfasadores digitales, incluyendo el efecto de diferentes niveles de calibracion.

e Aplicacion del modelado anterior al analisis de la utilizaciéon de ponderacién no
binaria en los pesos de los digitos de un desfasador digital variable. Estimacion
de los parametros estadisticos del error total, asi como del efecto de los mismos
sobre el diagrama de radiaciéon. Establecimiento del rango de viabilidad de la
ponderacion no binaria, en comparacién con ponderacién binaria convencional.

e Recopilacion de algoritmos aplicables a la optimizacion de redes conformado-
ras que realicen la implementacién analdgica de la transformada discreta de
Fourier para agrupaciones unidimensionales y bidimensionales. Obtencién de
criterios de eficiencia a la hora de disenar el conformador.

e Demostracion de la viabilidad de la utilizacion de circuitos monoliticos simples
como celdas basicas de redes conformadoras de haces para antenas multihaz
de banda estrecha, estableciendo las prestaciones y limitaciones de la misma.

e Caracterizacion completa de un nuevo tipo de linea de retardo continuamente
variable utilizando redes de difraccién con variacién lineal del periodo.

e Introduccion de una nueva arquitectura de red optica conformadora de ha-
ces, basada en la utilizacion de una red de difraccion con variacion lineal del
periodo, como elemento comin de obtencién de los retardos de los elementos.

6.3 Lineas abiertas y trabajos de continuacion

El trabajo presentado en esta Tesis permite su continuacion en diferentes direcciones,
no sélo, en varias lineas de investigacién, algunas de las cuales estd actualmente en
marcha, si no incluso, se puede hablar de aplicaciones inmediatas en disenos reales.
En concreto:

Tecnologia monolitica
e Extensién del modelado de los errores de fase, al caso de circuitos atenuadores

o amplificadores, digitales, para el control de la amplitud de elementos de
agrupaciones de antenas, y al caso conjunto, con errores de amplitud y fase.
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e Obtencion de topologia eficientes para las celdas bésicas de tamafios pequenios,
con especial incidencia sobre, la sensibilidad de los disenos a variaciones de los
procesos, y la reduccion de las pérdidas.

e Extender la matriz de Butler a agrupaciones conformadas sobre superficies
simples, buscando criterios de eficiencia en cuanto a la modularidad y simpli-
cidad de las interconexiones de los médulos.

Tecnologia foténica

e Medida y caracterizacién del diagrama de radiacién de la nueva arquitectura
de red conformadora de haces déptica.

e Estudio sobre la utilizacién de amplificacion optica en la red conformadora de
haces. Compromiso entre amplificacion optica, preamplificacién y postampli-
ficacion.

e Andlisis de la sensibilidad de la arquitectura del conformador déptico a los
errores introducidos por los elementos reales que la forman.

e Aplicacion de la linea de retardo basada en redes de difraccion con variacion
lineal del periodo a otras arquitecturas de conformadores opticos.



Apéndice A

Analisis estadistico del efecto de
los errores de 1luminacion de una
agrupacion de antenas

A.1 Caso general

Sea el factor de la agrupacién de una agrupacién de antenas con N elementos:
N
F,(0,0) = F,(7) = Y _ Ape?one*™ (A1)
n=1

donde A,e’®" corresponde a la funcién de iluminacién de los elementos de la agru-
pacion.

Los errores en la iluminacion de la agrupacion pueden venir por tres motivos:

e Elementos fallidos. Probabilidad de que un elemento siga funcionando: P.
e Error en la amplitud de cada elemento: A = A, (1 + A,).

e Error en la fase de cada elemento: o = «y, + 6,,.

De esta forma, el factor de la agrupacién, teniendo en cuenta estas tres fuentes
de error pasaria a ser:

N
F(0,6) = > p(n)An(1+ A,)el edonelh (A.2)

n=1

donde p(n) es una funcién aleatoria que toma el valor 1 con una probabilidad P,y
0 con una probabilidad (1 — P).
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Entendiendo una realizacion del proceso “factor de la agrupacién”, como el resul-
tado de la ecuacién (A.2) para una agrupacién concreta; se pueden calcular ciertos
estimadores estadisticos del citado proceso, teniendo en cuenta que los resultados
obtenidos hacen referencia a un conjunto de muestras de diagramas de radiacién
de diferentes agrupaciones con las mismas distribuciones estadisticas en amplitud y
fase y no a un conjunto de muestras de direcciones del espacio dentro de un tinico
diagrama de radiacion.

El valor cuadratico medio del factor de la agrupacion, es decir el diagrama de
radiacién de potencia medio, sera:

W - F(g ¢) F* 9 d) (Zp ]. +A )ej‘snejanejkﬁ’n) .

(Z p(m)A,(1+ A )ej‘smejamejkﬁm) (A.3)

Tras agrupar los dos sumatorios, aplicar el teorema del limite central y separar
los términos deterministas, se llega a:

G qﬁ)l2 =

ZZP 14+ A1+ A,)eiln=0m) A, Amej n—am) k7 (Fn— (A R

n=1 m=1

El término (T) = p(n)p(m)(1 + A,)(1 + A,,)ei®n—0m) de (A.4) toma distintos
valores dependiendo de si los indices n y m son iguales o distintos:

(T) = p*(n) - (1 + A,)% = p2(n) - (1 + A2 4+ 2A,) sin=m (A.5)
(T) = p(n) - (1+1,7) - elon - g=on sin#m (A.6)

donde se ha considerado que las tres fuentes de error p(n), A, y 4, son procesos
independientes entre si y ademas también lo son tanto los errores de amplitud como
los de fase de elementos de la agrupacién diferentes. Ademas, se ha asumido que los
estadisticos de los errores (p(n), p(n)2, A,, A2, A,, 62) son iguales para todos los
elementos.

Dividiendo el sumatorio doble de (A.4) en dos términos y sustituyendo (A.5) y
(A.6) se obtiene el siguiente resultado:

|F(0,0)]2=P - (1+ A%+ 2A7) (ZA)

n=1

N
+ P?. (1+A . €8 . =30 (Z Z A, A,y el en—am) ikt (Fn= ) (A.7)

n=1 m=1,m#n
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donde se ha tenido en cuenta que W =Py m = P. Se puede observar que el
término entre paréntesis del segundo sumando de (A.7) corresponde a la expresién
del diagrama de radiacién de potencia de (A.4) sin errores, es decir es el diagrama
de radiacién de potencia ideal (|F,(f, ¢)|*), excepto por el hecho de que no incluye
el término n = m. Tras sumar y restar simultdneamente ese término, el resultado
final para el diagrama de radiacion de potencia medio sera:

[F@,0F = [P*- (1+27) -7 | |F,(0, )"
+[P-(HPHZ)—P?-(1+Z2)-E-ﬁ] (ZA%) (A.8)

Comentar que la ecuacién (A.8) muestra que, al considerar los errores de ilu-
minacion, el diagrama de radiaciéon medio es igual al diagrama de radiacion ideal
multiplicado por un cierto factor mas un valor constante para cualquier direccion
del espacio (6, ¢). Este valor constante para todas las direcciones del espacio, co-
rresponde a un valor residual de fondo que impide la obtencion de niveles de 16bulos
secundarios reducidos. Con el fin de obtener cual es el valor de nivel de 16bulo
principal a secundario correspondiente a ese nivel residual de fondo, serd necesario
normalizar el diagrama de radiacién de potencia dividiendo por su valor maximo.
De (A.8) y utilizando la ecuacién (2.9) se puede obtener el valor del diagrama en la
direccion de maxima radiaciéon como:

N 2
W:Pz-ujLZZ).J.ﬁ(ZAn)
n=1

+ P-(1+P+2§)—P2-(1+ZQ)-E-E] (ZA%) (A.9)

de los dos sumandos de la ecuacién anterior, el primero es generalmente mucho
mayor que el segundo por serlo el factor (> A4,)? respecto a (> A2), por lo tanto:

N 2
[F (0, )2~ P2 (14+ A7) - eid - 30 (Z An> (A.10)
n=1

Utilizando (A.10) para normalizar (A.8) se obtiene:
[Fx(0,9)]* ~ [Fon (0, )

+(1+P+2Z) P-(1+A%) . eif.e i (;An>
P-(1+RA%.ei.eid

B

donde |F,n (0, ¢)|? es el diagrama de radiacién normalizado sin errores teniendo en
cuenta el resultado de (2.9).

(A.11)
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De acuerdo con (A.11) el nivel de los 16bulos secundarios respecto al nivel del
16bulo principal (NLSP) seré:
—  (1+AZ4+2A) - (

1
2 A12
nNP-(1+24%)- A1)

o° =

+Z) €39 . =70
eJo .

donde se ha introducido la eficiencia de iluminacién de la agrupacién (n), definida

COMmao:
N 2
(=)
D (A.13)
N> A2
n=1

’]’]:

Para una agrupacion lineal de elementos sin pérdidas isotropicos, separados entre
si media longitud de onda, se puede comprobar que la directividad de la agrupacién
vale [AllG3]:

|Fo(0, 00)1> | Fo(0o, d0)|?
Pent o

N
0
2
> A
n=1

donde P es la potencia a la entrada de la agrupacién.

(A.14)

Do - Do(gm d)o) =

Al existir elementos fallidos y errores en la amplitud de la alimentacion, la po-
tencia media a la entrada de la agrupacion pasa a ser:

N N N
Pert =3 "pn)A2(1+A,)2 =) pm)AZ(1+A,)2 =P(1+A)2) A2 (A.15)
= n=1 n=1
por lo tanto aplicando (A.9):
‘D Pent |F(00 ¢)0)|2 ]- 2 ——2 —_— —
[— o ? — P . ]_ + A . 6]5 . 6_J6
Dy Pt [Fy(6s, ¢o) PO+AV[ ( )

4—?@+P+ﬂ%¢ﬁu+ﬁyﬁf%]jv S| (A6)
n=1 _
simplificando:
D P-(1+A")-eid.e90 P-(1+AY el .0\ 1
D _PA+A)eled (i PO+A)-ePe) 1) gy
D, 1+A242A 1+ A2 4+2A Nn
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Para agrupaciones lineales con separacion entre elementos iguales distinta de
media longitud de onda, existen en la literatura expresiones exactas para el calculo
de la directividad distintas de la mostrada en (A.14) [Mai93a]. Aun asi, el resultado
(A.17) que permite calcular la reduccién en directividad debida a los errores en la
iluminacién es una buena aproximacion para cualquier agrupacién, plana o lineal,
sobre todo para agrupaciones con un gran nimero de elementos.

Para agrupaciones con un nimero de elementos suficientemente grande el segun-
do término de la ecuacion anterior es despreciable, quedando:
—92 — n
D P-(1+A%) 0.0
— ( _) — (A.18)
D, 1+ A2+ 2A

A.2 Expresiones particulares

Las expresiones generales (A.12) y (A.17) se pueden simplificar una vez se conoce
la estadistica de los errores de fase y amplitud de la iluminaciéon. Por ejemplo,
en agrupaciones de antenas es habitual calibrar la red de distribucién para que los
errores de amplitud y fase tenga media nula (A = 0, § = 0), obteniéndose en ese
caso:

(1+2%)—P.cF.c P

02 & - (A.19)
nNP - eid.e=i0
D P-eid.e-id

Si ademds, los errores de fase siguen una distribucién gausiana de varianza o? =
02 se puede demostrar facilmente que:

>,
w\

Y
ol

(A.21)

e 252 dr =

i / cos(
\/ 2762 V2orh?

Por lo tanto, el nivel de los l6bulos secundarios residuales respecto al l6bulo
principal (NLSP) para una agrupacién cuyos errores de amplitud y fase presenten
una media nula, siendo la distribucion que siguen los errores de fase una distribucién
gausiana, sera:

— (Q+A)-—P.e® (14+A%)D - P

02~ — = A.22
nNP - e=% nNpP (A-22)
y la variacion en la directividad en la direccion de maxima radiacion:
D P
Z ot (A.23)

D, 1+A2
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Asumiendo que la varianza del error de fase es un nimero pequeno es posible

. , . . 52 .
aproximar el término exponencial (e’”) por su desarrollo en serie de Taylor alrededor
de cero, de forma que se obtiene la expresion habitual en la literatura para el nivel

de 16bulos secundarios residuales y para la reduccion de la directividad o ganancia:

—  (1+A%)e” - P (1+A)(1+6)—P 1-P+A2+5?

2 ~ A.24
7 NP NP NP (A.24)
D P P P
— S — o~ — (A.25)
Dy (14 A2)-e”  (1+A%)(1+62) 1+A2+62

A.3 Errores de fase

Para el caso particular en el que sélo existen errores de fase, la expresion del nivel
de los l6bulos secundarios respecto al 16bulo principal (NLSP) queda simplificado
como:

1 —eil.e—d0 1

2 ~Y D —
0% & = (A.26)
y la directividad:
D — T < ]_ - W * _j6 — T <
F 26‘76'6_]64—6]\[—7’]6 %6‘76'6_36 (A27)

Generalmente la distribucién de los errores de fase sigue una estadistica simétrica
por lo que e/ = =39, Para el caso particular de distribucién gausiana y teniendo
en cuenta (A.21):
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N 1
OGavsiana & ¢ Ng (A.28)
Dgavsrana = g 1— e 5
AT = = A .29
) + N e (A.29)

Si los errores de fase siguieran una distribucién uniforme entre [—dg, +dg], se
cumplira:

- o 0o _ =%
oI — e — / i L gy = ! [6 ,e } _ Se‘;((s‘?) — sinc(5y)  (A.30)
_ J Q

y por lo tanto:

J— 1 2
1 —sinc*(dg) 1 (A.31)

2 ~
OUNIFORME ™~ sin c2( 5Q) N7,
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DynrrormE . 1 — sinc?(dg) .
. - sinc®(dg) + N ~ sinc?(dg) (A.32)

En el caso de un error de fase que sea la suma de dos errores con estadisticas dis-
tintas d = d0;+09, siendo d; y 0, variables aleatorias estadisticamente independientes,
es facil comprobar que:

E .e—J0 = eib1pil2 . p—Jl1p—j2 — (e—j5l . 6j51> . (6_j52 . ej62> (A33)






Apéndice B
Caracteristicas del proceso D02AH

Dentro de las rondas de disenos que habitualmente se organizan en la secciéon XRM
de ESTEC, en el ano 1994, se escogio el nuevo proceso DO2AH de la compania Philips
Microwave Limeil (PML), todavia en periodo de pruebas, con el fin de contrastar
sus prestaciones. Este proceso es un proceso Pseudomorphic High Electron Mobility
Transistor (P-HEMT) con una longitud de puerta de 0.2 um especialmente adecuado
para aplicaciones en la banda de microondas y ondas milimétricas hasta 70 GHz.

Dentro de las tareas desarrolladas en el grupo de trabajo que se formo al efecto,
algunas de ellas como el ajuste de los modelos de dispositivos activos (pequena y
gran senal) como la inclusién de los mismos en los programas habituales de disefio o
la generacién de macros para automatizar la generacién de la distribucién espacial de
cada componente a partir de sus dimensiones, son cubiertas en otras publicaciones
internas de la seccion XRM [CG94, BB94|. Hay que tener resaltar que al tratarse
de un proceso en pruebas en aquel momento, la realizacién de estas tareas conlleva
una relacion muy proxima con el personal de PML, de forma que el intercambio de
modelos y macros di6 lugar a que resultados obtenidos por autor fueran distribuidos
a grupos de disenadores de todo el mundo.

Las caracteristicas principales (para una descripcién detallada dirigirse al manual
de disefio [PML94]) son:

e Hetero-epitaxia con una capa activa (GalnAs) pseudomérfica.

e PHEMT de deplexién con puerta hundida de anchura 0.2 pm:

- Vt=-09V

— Ft =62 GHz

— NF = 0.9dB @12GHz
— Gass = 11.5 dB

e Posibilidad de realizar huecos pasantes metalizados' a través del sustrato de

Via holes.
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100 pm.
e Resistores de GaAs (195 2/00).
e Protecciéon completa Siz/NV, asegurando una alta fiabilidad.
e Si0,/Si3Ny aislamiento entre capas.

e Metalizacién (0.03 ©2/0) gruesa (1.25 pm) de oro para interconexiones e in-
ductores en espiral.

e Amplio rango de relaciones C/S para los condensadores MIM (400 o 45 pF /mm?).



Apéndice C

Elementos de conmutacion a
24 GHz en el proceso D02AH

C.1 Introduccion

A la hora de escoger como dispositivo de conmutacién entre PHEMTSs y diodos, se
ha escogido los primeros debido principalmente a su bajo consumo y a la facilidad
para aislar la senal de radiofrecuencia de las tensiones de alimentacion en continua.

C.2 Conmutador serie

Se han estudiado varios PHEMTSs, con diferentes tamanos de puerta, nimeros de
dedos y carga de terminacién de la puerta’. En la tabla C.1 se muestra un resumen
de los resultados.

Como comentario a la tabla C.1 se puede resaltar el mal comportamiento en
cuanto a la relacién (pérdidas de insercién/aislamiento) debido al bajo valor de la
reactancia del conmutador en su estado OFF, valor que viene definido principalmente
por Cys (a 24 GHz), lo cual reduce considerablemente Zoppr. La soluciéon més
habitual para este problema es la insercién de una inductancia (L,.s) entre drenador
y fuente que resuene con Cy,, evitando de esa forma este efecto indeseado.

Tras aplicar esta técnica, se obtuvieron los resultados mostrados en las tres
ultimas columnas de C.1. La resonancia en el conmutador serie implica algunos
beneficios para el estado OFF como un mejor aislamiento, lo cual implica a su vez una
mejor desadaptacién desde el punto de vista de la “T” del SPDT. De todas formas,
en la implementacion real de estas inductancias se utilizara una linea de transmision
de alta impedancia, lo que probablemente modificara los resultados de la simulacion

ICC: puerta cortocircuitada; CA: puerta en circuito abierto.
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PHEMT | Sy (dB) | Sa (dB) | S7¢ (dB) | S5 (AB) | Lyes

ON/OFF | ON/OFF | ON/OFF | ON/OFF | (nH)
4x15 CA 13/15 | 2,3/85 13/0,9 | 2,3/20,3 | 1,53
4x15 CC! 10/1,1 3,2/14 11/1 3,1/22 | 291
2x60 CA || 17,5/2,7 1,2/6 | 17,5/1,6 | 1,2/15,3| 1,02
2x60 CC 12/2,5 3,8/11 | 12,5/2,4 3,8/21 | 1,765
2x120 CA 23/5,5 | 0,6/3,2 23/3 | 0,6/10,6 | 0,54
2x120 CC 14/6 | 3,4/6,9 14/5,5 3,4/20 | 0,65
4x90 CA 26/8 0,4/2 26/4 | 0,4/8,3 | 0,35
4x90 CC 71/54 | 57/82| 7,2/69 5,7/20 | 0,49
6x75 CA 28/9,5 | 0,35/1,5 28/5 | 0,35/7,2 | 0,28
6x75 CC 48/42 | 7.4/92| 48/58 | 7,3/9,1| 043

Tabla C.1: Resultados para diferentes tamanos de conmutador en serie.

debido a las pérdidas y al comportamiento no totalmente inductivo de este elemento.
Relacionado con esto, el valor de la inductancia debe ser lo suficientemente bajo
como para ser implementado facilmente con una linea de transmisién equivalente;
en concreto, se cumple que una linea de transmisién de impedancia Z,, constante
de fase 3 y longitud ¢ presenta una inductancia equivalente:

Z, - sen(f0) Z, Z,
L(nH) ~ < ~ 1
W)~ G S 2791~ 150 (C.1)

por lo tanto, para valores habituales de Z,, la inductancia estard por debajo de 1 nH.

Los conmutadores con la puerta cortocircuitada muestran un peor comporta-
miento debido a las resistencia y reactancia extra anadida por los elementos del
modelo del conmutador situados entre drenador y puerta y entre fuente y puerta.

La eleccion de un conmutador adecuado depende del compromiso entre las bajas
pérdidas de insercién de los transistores anchos de puerta y el alto aislamiento de
los que tienen un valor bajo de anchura de puerta.

Ambos, el 4x90 CA y el 2x120 CA, muestran un valor muy bueno de pérdidas
de insercién, pero sus propiedades de aislamiento impiden su utilizacién como con-
mutador.

'El conmutador con la puerta cortocircuitada muestra una ligera asimetria de los resultados.
De todas formas, estas pequenas diferencias no se muestran en este apéndice, ya que no son
importantes a la hora de seleccionar el tamafio del conmutador.
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PHEMT | Sy (dB) | Sz (dB) | Sif* (dB) | S5i* (dB) | Lyes

ON/OFF | ON/OFF | ON/OFF | ON/OFF | (nH)
4x15 CA || 19,4/6,9| 0,3/52| 30/6,9| 0,23/52| 1,33
4x15 CC || 16,6/6,9 | 03/52| 30/6,9| 0.26/52| 1,1
2x60 CA | 15,9/42| 05/84| 26/42] 04/84 1
2x60 CC 12,9/4 | 0,9/8,5 20/4 | 0,7/85| 05
2x120 CA 11/23| 1,2/12,6| 205/2,3| 08/12,6| 0,53
2x120 CC || 9,6/2,3| 1,8/12,7| 16,2/2,3| 1,4/12,7| 0,45
4x90 CA 8/1,6 | 1,9/154| 174/1,6| 1,3/154| 0,35
4x90 CC 6,4/1,6 | 3/156| 13,3/1,6 | 2,1/156 | 0,265
6x75 CA 6,3/1,3| 25/17| 157/1,3| 1,5/17| 0,275
6x75 CC 48/13|  39/17] 12,2/1,3| 24/17] 0,198

Tabla C.2: Resultados para diferentes tamanos de conmutador paralelo.
C.3 Conmutador paralelo

Por otra parte, se ha estudiado también la configuracion paralelo para conmutadores

con las mismas caracteristicas que para el caso serie; mostrandose los resultados en
la tabla C.2.

El conmutador paralelo no se suele utilizar en solitario, ya que para disenar un
SPDT, se necesitan dos lineas de cuarto de onda entre la ‘T’ de bifurcaciéon y los
dos conmutadores.

La introduccién de la inductancia resonante, implica en el caso del conmutador
paralelo un mejor aislamiento y una mejor adaptacion en el estado ON.

C.4 Conmutador serie/paralelo

Con el fin de mejorar la relacién (pérdidas de insercién/aislamiento) del conmutador,
se ha estudiado una configuracion serie/paralelo:

Todos los PHEMTs utilizados, trabajan con la puerta en circuito abierto, debido
a las mejores prestaciones mostradas en los datos anteriores.

Por ahora, el principal problema de este conmutador es el todavia alto valor de
los parametros de adaptacién Sy y Sae en el estado OFF (columnas 2 y 3 de la tabla
C.3), pues esto implica que al introducir estos conmutadores en un SPDT, el efecto
de carga de la rama OFF sobre la “T" de bifurcacién no es en absoluto el esperado
circuito abierto (realmente, una carga de alta impedancia). Y este problema es el
mas importante en el disenio de un SPDT.
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Tabla C.3: Resultados para diferentes tamafios de conmutador serie/paralelo.

APENDICE C. SPDT

PHEMTS || S (dB) | Sa (dB) | Sy (dB) | Lger | Lper
ON/OFF | ON/OFF | ON/OFF | (nH) | (nH)

4x50 4x15 || 19,7/3,6 | 17,9/9,2 | 1,07/104 | — | —
4x50 4x15 || 20,4/2,9 | 18,3/11 | 1,06/19,5 | 0,597 | —
Ax50 4x15 || 24/3,7 | 254/9,7 | 1,01/103| — | 1,5
4x50 4x15 || 24/2,9 | 254/11 | 1,01/19,5 | 0,597 | 1,5
2x120 4x15 || 20,1/4,1 | 183/9 | 094/10 | — | —
2x120 4x15 || 20,7/3.4 | 18,7/10,8 | 0,94/18,2 | 054 | ——
2x120 4x15 || 26,2/4,2 | 27,6/9,5 | 0,88/9,9 | — | 1,5
2x120 4x15 || 26,2/3.4 | 27,6/10,8 | 0,88/18,2 | 0,54 | 1,5
4x90 4x15 || 20,5/5,65 | 18,9/8,27 | 0,73/8,2 | — | —
4x90 4x15 || 20,9/4,97 | 19,2/10,3 | 0,73/15,6 | 0,353 | —
4x90 4x15 || 32/5.8 | 34/8,7 |067/815| — | 1,5
4x90 4x15 || 32/4,97 | 34/10,3 | 0,67/15,6 | 0,353 ] 1,5
6x75 4x15 || 20,4/6,4 | 19,1/7,95 | 0,64/75 | — | —
6x75 4x15 || 20,8/6,1 | 19,4/10 | 0,64/14,3 | 0,278 | —
6x75 4x15 || 36,3/6,6 | 39/83 | 0,59/74 | — | 1,5
6x75 4x15 || 36/6,1 38/10 | 0,59/14,3 [ 0,278 | 1,5
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PHEMT || Si; S99 Ss3 So1(dB) | ST | SisE | S3s® Soee
(dB) | (dB) | (dB) | ON/OFF | (dB) | (dB) | (dB) | ON/OFF
Se 4x15 || 13,7 | 13,3 | 1,3 2,8/12,4 | 14,1 | 13,1 | 0,9 2,6/24,3
Se 2x120 15 18 4,7 2,2/7,4 34,3 | 45,8 | 3,3 1,4/15,5
Se 6x75 || 12,2 | 13,8 | 7,7 2,7/5,3 20,6 | 22,7 | 5,8 1,5/11,9
Par 4x90 10 78 | 1,67 | 2,6/19,1 | 23,5 | 20,2 | 1,7 1,9/20
Par 2x120 || 13,6 | 10,7 | 2,5 2/16,9 38,9 28 2,5 1,65/17
Se 4x90 || 8.6 9,6 7,7 3,1/12,2 | 19,7 | 21,5 | 10,1 | 1,8/20,5
Par 4x15
Se 4x50 || 10,8 12 9 2,5/14,8 | 32,8 | 40,8 | 10,9 1,7/24
Par 4x15
Se 2x120 || 10,4 | 11,5 | 8,7 2,5/14,3 | 26,5 | 30,3 | 10,7 1,7/23
Par 4x15

Tabla C.4: Resumen de resultados de simulacién para diversas configuraciones de
conmutadores SPDT.

C.5 SPDT

Para escoger la mejor configuracién para un SPDT, se debe tener en cuenta el
compromiso que existe entre conseguir unas pérdidas de insercion reducidas para
el camino ON y un alto aislamiento para el camino OFF, pues un alto aislamiento
implica una mala adaptacién, de forma que el efecto de carga del camino OFF

degrada las prestaciones del conmutador, tal y como se puede apreciar en la tabla
C.4.
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