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Capitulo 1

Introduccion

1.1. Motivacién y objetivos de la tesis

En los 1dltimos anos, los sistemas de comunicaciones moviles e inalambricos han expe-
rimentado un crecimiento excepcional, posicionandose como elementos fundamentales en
nuestra vida cotidiana. Sin embargo, la creciente demanda de mayor calidad de servicio
y mayores tasas de transmisién propone nuevos desafios tecnolégicos, especialmente des-
de el punto de vista del diseio de componentes de radiofrecuencia (RF) y microondas,
dada la tendencia hacia la integracién de terminales capaces de funcionar en diferentes
bandas frecuenciales, con diferentes tipos de senales, y que ademas sean ligeros, tengan
un tamano adecuado y sean eficientes desde el punto de vista energético.

La eficiencia energética, antano considerada como un aspecto secundario, ha pasado
a ser fundamental en los sistemas de comunicaciones méviles, debido a razones esencial-
mente econémicas y en los ultimos anos también ecoldgicas. Por ejemplo, la mayor parte
del coste de operacién de las estaciones base es debido al amplificador de potencia (PA)
del transmisor (ver figura 1.1) y pequenas mejoras en la eficiencia de éste pueden lle-
var a importantes ahorros para las operadoras, asi como a una disminucién de la huella
ecolégica. Es por ello que nuevos conceptos como green radio [9] empiezan a estar muy
presentes tanto en el mundo académico como en la industria.

Si pensamos en dispositivos méviles y portatiles, la mejora de la eficiencia energética
va encaminada esencialmente hacia el ahorro en el consumo de las baterias, un aspecto que
se torna fundamental en especial desde la aparicion de los terminales méviles de tltima
generacion y smartphones. En éstos, al igual que en las estaciones bases, la principal fuente
de consumo es el PA, que suele trabajar con grandes niveles de back-off, y por tanto de
manera ineficiente, para poder operar con los diferentes tipos de senales y estandares.
Ademas, este tipo de dispositivos van a sufrir también el efecto o la influencia del usuario
y el entorno movil, que va a afectar a la antena y que en determinadas ocasiones puede

modificar substancialmente la impedancia de la misma, contribuyendo también a reducir
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Power supply

PA incluyendo 5-10%

feeders
50-80%

Procesado de sefial
(analdgico y digital)
5-15%

Refrigeracién
10-25%

Figura 1.1: Consumo tipico en estaciones base [1].

la eficiencia.

Los sistemas de primera y segunda generacion empleaban modulaciones de envolvente
constante (con poca eficiencia espectral), que permitian operar los PAs en zona de sa-
turacion manteniendo buenos valores de eficiencia sin degradar calidad de la senal. Sin
embargo, los nuevos sistemas de comunicaciones 3G, 4G and beyond, emplean esquemas
de modulacién mas eficientes para proporcionar las tasas de datos y calidad de servicio
demandadas. Estas de modulaciones, como por ejemplo OFDM, estan basados en senales
de envolvente no constante, que no pueden ser amplificadas eficientemente utilizando las
arquitecturas clasicas, y por lo tanto requieren grandes back-offs para mantener unos
niveles de linealidad en la senal de salida aceptables. A todo esto hay que sumarle el
incremento en los anchos de banda de las senales, asi como la posibilidad de funcio-
nar en distintas bandas frecuenciales y usando distintos tipos de senales, lo que anade

complejidad adicional al diseno de los front-ends de RF.

Otro de los factores que afectard a la eficiencia energética en transmisores inalambricos
es el efecto de variacién de la impedancia de carga, como ya se ha comentado. El disenio
de los PAs se realiza habitualmente considerando una carga fija de 50 €. Sin embargo,
en determinadas situaciones esta impedancia puede cambiar de valor y fluctuar como
consecuencia de la interacciéon de la antena con el usuario y su entorno, lo que puede
conducir a una reduccién dramaética de la eficiencia del PA. Ademaés de la eficiencia, la
linealidad puede verse también seriamente comprometida ante dichas variaciones de la
carga.

Para solventar, o de alguna manera mejorar estos problemas, hace ya unos cuantos
anos surgio el concepto de las redes de adaptacion reconfigurables. Estos circuitos buscan
la transformacion de impedancias 6ptima que permita una transmision de potencia, con

las menores pérdidas posibles, entre la fuente y la carga, pero anadiendo la propiedad
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de la reconfigurabilidad, esto es, que mediante algin mecanismo de control electrénico
y automatico, las propiedades de adaptacion de la red pueden cambiar, permitiéndole
adaptarse a las condiciones del sistema.

Las caracteristicas deseables en este tipo de circuitos se pueden enumerar como:

= Bajas pérdidas.

= Banda ancha.

= Alta Linealidad.

= Capaces de soportar elevados niveles de potencia.
» Elevada velocidad de adaptacion.

= Bajo coste.

s Tamano reducido.

Como es légico, conseguir aunar todas estas caracteristicas deseables va a ser préacti-
camente imposible, y como se vera, es habitual que algunos de los puntos fuertes de unas
tecnologias sean los puntos débiles o menos fuertes de otras y viceversa.

El objetivo final del uso de las redes de adaptacion reconfigurables en sistemas de
transmision y/o recepcién es la mejora de la eficiencia. En los ultimos anos se ha estudia-
do y verificado su utilidad en diversos contextos que van desde la mejora de la eficiencia en
algunas arquitecturas de transmisién, la capacidad para mejorar condiciones de desadap-
tacion en entornos variables, o la contribucién a la reduccién de componentes y mejora
de la eficiencia en sistemas multi-modo y/o multibanda. En esta tesis doctoral se van a
tratar varios aspectos relacionados con el diseno, caracterizacion y aplicaciones de este

tipo de dispositivos.

1.2. Estructura de la tesis

En este trabajo de investigacion se pretende profundizar en el diseno, caracterizacion
y aplicabilidad de las redes de adaptacion reconfigurables para comunicaciones moviles.
En concreto los principales objetivos del presente trabajo doctoral pueden resumirse

en los siguientes puntos:

1. Estudiar las distintas tecnologias existentes para el diseno de redes de adaptacion

reconfigurables, analizando los pros y contras de cada una de ellas.
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. Estudiar e intentar definir un marco comun en cuanto a la caracterizaciéon y medida

de este tipo de redes, fundamentalmente en lo relativo a las definiciones habituales

de cobertura en carta de Smith y pérdidas de la red.

. Disenar y evaluar distintos prototipos de redes de adaptacién reconfigurables, desa-

rrollando mecanismos de optimizacién y automatizacion.

. Estudiar y proponer mecanismos de estimacién de la impedancia compleja de carga

necesarios para la correcta configuracion de estos dispositivos.

. Analizar la problematica asociada a la variacion de la impedancia de carga y estudiar

como el uso de redes de adaptacion reconfigurables puede ayudar a mejorar en parte

este problema.

. Proponer la aplicacién de las redes de adaptacion reconfigurables en sistemas de

recepcion DVB-H, estudiando como éstas pueden ayudar a mejorar las prestaciones
y analizando también cémo influyen en la relacion senal a ruido a la entrada del

receptor.

. Estudiar la aplicacion de las redes de adaptacién reconfigurables en sistemas trans-

misores inaldmbricos, analizando cémo el efecto de variacion de carga influye tanto

en la eficiencia como en la linealidad.

. Estudiar el uso de arquitecturas reconfigurables para la mejora de la eficiencia en

amplificadores de potencia.

. Estudiar el uso de redes de adaptacién reconfigurables para mejorar la sensibilidad

en la aplicacién de técnicas de predistorsion digital (DPD) y en general para la

mejora del compromiso linealidad-eficiencia.

Todo ello se desglosa en el presente trabajo mediante seis capitulos que se describen

a continuacién de forma maés detallada.

El primero de ellos, el que nos ocupa, nos muestra una visiéon general de la problematica

que ha dado pie a la presente tesis doctoral , ubicando el proyecto dentro del marco actual

de la mejora de la eficiencia en transmisores y receptores para comunicaciones maéviles.

El segunda capitulo se centra en la revision del estado del arte en cuanto a tecnologias

de radio frecuencia y redes de adaptacion reconfigurables. Inicialmente se presentan las

tecnologias mas habituales para conseguir reconfigurabilidad en circuitos de RF, esen-

cialmente, diodos PIN, varactores, transistores y MEMS, analizando sus caracteristicas

fundamentales, ventajas, problemas y tltimos desarrollos en el mercado. Posteriormente
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se presenta una revision del estado del arte centrado en las redes de adaptacion recon-
figurables en diferentes tecnologias. Se concluye el capitulo estudiando los trabajos méas
novedosos enfocados a las aplicaciones de estas redes en amplificadores de potencia.

El capitulo 3 comienza con el estudio y andlisis de las figuras de mérito y medida de
prestaciones para redes de adaptacién reconfigurables. Utilizando un prototipo de refe-
rencia se presentan distintas métricas, discutiendo su viabilidad para medir de manera
precisa las prestaciones de este tipo de redes. Una vez definidas las métricas, se presentan
diversos disenos y prototipos en diferentes tecnologias, para después presentar un meca-
nismo de optimizacion y automatizacion para redes controladas digitalmente. El capitulo
finaliza con el estudio de las técnicas de estimacién de carga compleja, necesarias para la
correcta configuracion de este tipo de redes.

El capitulo 4 esta enfocado a las aplicaciones para sistemas de recepcién. Concreta-
mente se presenta un estudio para mejorar la eficiencia general de sistemas de recepcion
basados en el estandar DVB-H. Utilizando redes de adaptacién reconfigurables se veri-
ficara la mejora en la ganancia realizada en estos sistemas, ademds de contribuir a la
mejora de la relacion senal a ruido a la salida del amplificador de bajo ruido.

El quinto capitulo versa sobre las aplicaciones en sistemas de transmision. Se comen-
zard revisando las arquitecturas de amplificacién tipo outphasing, estudiando diversos
mecanismos para mejorar la eficiencia bajo condiciones de carga variable. Se propondran
varias soluciones tanto con el uso de combinadores resistivos como de combinadores no ais-
lados. Para estos tltimos, se presentara un mecanismo basado en un combinador Chireix
ajustable que permitird compensar hasta cierto punto las variaciones en la impedancia de
carga. Posteriormente se presentara un sistema de modulacién dinamica de carga usando
redes de adaptacion reconfigurables, y su aplicacion para condiciones de carga variable.
Finalmente se estudiara el uso de redes de adaptacién reconfigurables para la mejora de
la sensibilidad en la aplicacién de técnicas de DPD.

En el capitulo 6 se recogeran las conclusiones y se destacaran los resultados més
significativos obtenidos en la presente tesis doctoral, asi como las futuras lineas de inves-

tigacion.

1.3. Nomenclatura

Antes de comenzar con el desarrollo de esta tesis, es interesante realizar una breve
resena sobre la nomenclatura que se va a seguir en ella.

En la literatura especializada se pueden encontrar diversos nombres a la hora de ha-
blar de redes de adaptacion reconfigurables, que de manera genérica, aunque con algin

matiz, pueden usarse de manera indistinta. Entre ellos podemos encontrar los siguien-
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tes usos: reconfigurable matching network, reconfigurable impedance matching network,
tunable matching networks, impedance synthesizer, tunable impedance matching network,
tunable impedance transformers, impedance tuners, adaptive impedance tuners, adaptive
impedance matching systems, automatic tuning unit, automatic tuning system, automatic
antenna tuning system, automatic matching system, antenna tuning unit, tuning network,
adaptive impedance matching network.

En la presente tesis doctoral se ha decidido optar por el nombre de red de adaptacién
reconfigurable, que en algiin punto de la misma puede ser referida también como ajus-
table, sintonizable o adaptativa, y de manera general nos referiremos a ella mediante su
abreviatura TMN (en inglés Tunable Matching Network).

También en cuanto al uso de la palabra interruptor o conmutador, nos referiremos a

ella de manera habitual por su equivalente en inglés switch.



Capitulo 2

Circuitos de RF reconfigurables:
Tecnologia y Estado del Arte

2.1. Introducciéon

En este capitulo se pretende dar una vision global del estado del arte en cuanto a
diseno y aplicaciones de las redes de adaptacion reconfigurables. Para ello se comen-
zard revisando las topologias clasicas de las redes de transformacion de impedancias, en
términos de dominios de adaptacién pensando en su extensién y uso como redes recon-
figurables. Posteriormente se introducira el concepto de reconfigurabilidad en circuitos
de RF y microondas revisando las tecnologias existentes para tal fin, centrandonos de
manera especifica en su uso para redes de adaptacién reconfigurables. Finalmente se re-
visara el estado del arte respecto al diseno, prestaciones y aplicabilidad en sistemas de

RF, fundamentalmente amplificadores de potencia, de este tipo de redes.

2.2. Redes de transformaciéon de impedancias

Las redes de transformacion de impedancias, o adaptacion de impedancias se pueden
dividir fundamentalmente en dos categorias: (1) basadas en elementos concentrados y
(2) basadas en elementos distribuidos. Cada uno de estos tipos va a tener un rango de
impedancias adaptables y una region prohibida o de impedancias no adaptables.

En esta seccién se van a estudiar algunos de los tipos de redes mas frecuentes, analizan-
do las regiones adaptables y qué elementos hay que variar para conseguir una determinada
region de impedancias adaptables. Cada una de las redes se analizara con respecto a la
impedancia de entrada Z;, vista desde uno de sus puertos, asumiendo el otro puerto
cargado con 50 €2 y una impedancia de referencia Z, = 50 €. Por lo tanto, los puntos
mostrados se corresponderan con las impedancias complejo-conjugadas que pueden ser

adaptadas de manera perfecta por la red.

33
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Si bien las redes que se van a presentar a continuacién son facilmente analizables tedri-
camente considerando todos sus componentes ideales, resulta mas util la representacién
grafica desde el punto de vista de dominios adaptables, que las expresiones analiticas
de su impedancia de entrada Z;, en términos de los componentes de la red. Por ello,
se presentaran a continuacién un analisis de cada tipo de red, senalando las ventajas e
inconvenientes de cada topologia, mostrando en cada caso el dominio de impedancias

adaptables.

2.2.1. Redes basadas en elementos concentrados

La red de adaptacion mas sencilla es una red en L con dos elementos concentrados.
Existen ocho variaciones distintas de ésta, dependiendo de la naturaleza de los compo-
nentes (capacitiva o inductiva) y de si el primer componente es serie o paralelo.

La figura 2.1 muestra el dominio asociado a la combinacion condensador serie e induc-
tancia paralelo. Para independizar el andlisis de la frecuencia, se han considerado varia-
ciones de los dos elementos que van desde los 10~* hasta los 10* Q en escala logaritmica.
Se pude observar que de esta manera se pueden adaptar la mitad de las impedancias
en carta de Smith. Conseguir inductancias variables es bastante complicado y aunque
existen ejemplos en tecnologia MMIC [10-14], se suele recurrir a un diseno basado en un
condensador paralelo y dos inversores de impedancias [15]. Esta solucién es inherentemen-
te de banda estrecha, por lo que en determinadas situaciones puede no ser viable. Otra
manera habitual de conseguir inductancias variables efectivas consiste en la utilizacién
de un inductor en serie con un elemento de capacidad variable, como un varactor [16],
aunque los rangos de ajuste suelen estar limitados por las pérdidas.

De manera equivalente, si se cambian de orden los elementos, es decir, inductancia
paralelo y condensador serie (figura 2.2) se obtiene la cobertura de la parte comple-
mentaria a la vista en la figura 2.1. Si ademas consideramos las otras dos alternativas,
inductor serie—condensador paralelo y condensador paralelo—inductor serie, se obtienen
también dos regiones de cobertura complementaria pero simétricas con respecto a las dos
inicialmente presentadas (figura 2.3 y figura 2.4). Las cuatro propuestas presentadas son
equivalentes en términos de drea cubierta en carta de Smith, y la elecciéon de una u otra
topologia vendra dada por los requerimientos concretos de la aplicacion.

Las otras alternativas se basan en el empleo de componentes de la misma naturaleza
(inductiva o capacitiva) en la red en L, en sus configuraciones serie—paralelo o viceversa.
En la figura 2.5 y 2.6 se muestran los dominios de impedancia de entrada con dos de
estas configuraciones. Las otras dos configuraciones proporcionan los mismos resultados,
es decir, la combinacién condensador (o inductancia) serie, condensador (o inductancia)

paralelo proporciona la misma cobertura que la combinacién condensador (o inductancia)
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Figura 2.1: Red de adaptacion basada en condensador serie e inductancia paralelo. El
circuito equivalente se muestra en (a), y la constelacion de Z;, que se puede adaptar a
una carga de Zj, = 50 €2 se muestra en (b). Ambos componentes Cs y L, son variados y
considerados ideales para producir la constelacién mostrada en (b).

|
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Figura 2.2: Red de adaptacién basada en inductancia paralelo y condensador serie. El
circuito equivalente se muestra en (a), y la constelacion de Z;, que se puede adaptar a
una carga de Z;, = 50 €2 se muestra en (b). Ambos componentes L, y Cy son variados y
considerados ideales para producir la constelaciéon mostrada en (b).
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Figura 2.3: Red de adaptacién basada en inductancia serie y condensador paralelo. El
circuito equivalente se muestra en (a), y la constelacion de Z;, que se puede adaptar a
una carga de Z, = 50 €2 se muestra en (b). Ambos componentes Lg y C, son variados y
considerados ideales para producir la constelacién mostrada en (b).

Figura 2.4: Red de adaptacion basada en condensador paralelo e inductancia serie. El
circuito equivalente se muestra en (a), y la constelacion de Z;, que se puede adaptar a
una carga de Zj, = 50 €2 se muestra en (b). Ambos componentes C), y Lg son variados y
considerados ideales para producir la constelaciéon mostrada en (b).
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Figura 2.5: Red de adaptacion basada en condensador serie y condensador paralelo. El
circuito equivalente se muestra en (a), y la constelacion de Z;, que se puede adaptar a
una carga de Z; = 50 € se muestra en (b). Ambos componentes Cy y C,, son variados
y considerados ideales para producir la constelacién mostrada en (b). Esta combinacién
genera el mismo dominio que condensador paralelo y condensador serie.

Figura 2.6: Red de adaptacién basada en inductancia serie y condensador paralelo. El
circuito equivalente se muestra en (a), y la constelacion de Z;, que se puede adaptar a
una carga de Z; = 50 ) se muestra en (b). Ambos componentes Ly y L, son variados
y considerados ideales para producir la constelacién mostrada en (b). Esta combinacién
genera el mismo dominio que inductancia paralelo e inductancia serie.
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paralelo, condensador (o inductancia) serie. En todos los casos la regién de adaptacion
es menor que en las cuatro topologias anteriores, ya que como se puede ver no llegan a
alcanzar la mitad del area de la carta de Smith. Esto hace que sean menos interesantes
que las redes en L que incluyen los dos tipos de componentes reactivos (inductivo y
capacitivo).

Finalmente, se puede generalizar o expandir el concepto de red en L incluyendo un
elemento adicional. Esto nos lleva a las clasicas redes en II (o equivalentemente en T),
como se puede observar en la figura 2.7. La caracteristica fundamental de este tipo de
red es que puede cubrir toda la carta de Smith mediante la variacién de todos sus com-
ponentes. La red que se ha mostrado incluye dos componentes capacitivos en paralelo y
uno inductivo en serie. Este tipo de red ha sido ampliamente usada [17-19] en el diseno
de redes de adaptacion reconfigurables bien basadas en varactores o en elementos de con-
mutacién. La combinacién de dos inductancias paralelo y una capacidad serie también
permite cubrir toda la carta de Smith, pero es menos interesante debido a la necesidad
de dos elementos inductivos ajustables, que como se ha mencionado resultan dificiles de

realizar.

Figura 2.7: Red de adaptacion basada en II basada en condensadores paralelos e induc-
tancia serie. El circuito equivalente se muestra en (a), y la constelacién de Z;, que se
puede adaptar a una carga de Zj, = 50 €2 se muestra en (b). Todas las componentes C1,
Ly y Cps son variados y considerados ideales para producir la constelaciéon mostrada en

(b).

2.2.2. Redes basadas en lineas de transmision

El otro gran grupo de redes de adaptacion son aquellas basadas en lineas de transmi-
sion, fundamentalmente stubs series y paralelo. Estos stubs a su vez se pueden presentar

bien terminados en un cortocircuito o en circuito abierto. En este apartado considera-
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remos Unicamente los stubs finalizados en abierto, ya que son mas féciles de realizar en
tecnologia microstrip y ademés son los mas comunes, aunque los mismos principios se

podrian aplicar para los stubs acabados en un corto.

En primer lugar se va a analizar una estructura con un stub serie y un stub paralelo
acabado en abierto, como se ve en la figura 2.8. En esta situacién se han modificado
las longitudes eléctricas de ambos stubs de 0 a 180 grados, considerando una impedancia
caracteristica Z, = 50 (). Esta topologia permite una cobertura total de la carta de Smith.
Para hacer ajustable esta estructura requiere por un lado lograr una longitud variable en
el stub paralelo, algo complicado pero que se puede realizar mediante tramos de linea de
transmision y switches, y por otro el stub serie de longitud variable. Esto ultimo resulta
complejo de hacer, aunque se puede realizar con una linea de transmision cargada o de
impedancia variable [20] o mediante un desfasador [21]. Sin embargo ambas alternativas

son poco practicas, dificiles de realizar y no muy comunes en la literatura.

Otra alternativa que ofrece més viabilidad seria la consistente en dos stubs acabados
en abierto, de longitudes ajustables y un stub serie de longitud fija. Esta estructura
evitaria el problema del stub serie ajustable, aunque tiene la desventaja de presentar una
region prohibida de impedancias. La estructura y el dominio de impedancias se puede
ver en la figura 2.9. La region prohibida se va a encontrar siempre dentro del circulo de
conductancia definido por g = 1, y va a depender de la longitud eléctrica #,. La region
prohibida alcanza su maximo tamano para 6; = 90° y disminuye conforme la longitud
eléctrica decrece. Sin embargo, la disminucion de la regién prohibida tiene lugar a costa de
un aumento de la sensibilidad de los parametros 6, y 03, hasta el punto de que el circuito
se puede convertir en irrealizable. En caso de usar stubs acabados en corto circuito, la
zona prohibida se moveria a la zona de circuito abierto de la carta de Smith. De hecho,
esta zona prohibida se puede rotar hasta la localizacién que se desee anadiendo otro
tramo de linea de transmisién antes del stub #5. Para eliminar la regién prohibida se

puede implementar un triple stub, topologia que cubriria toda la carta de Smith.

Las topologias basadas en lineas de transmision o elementos distribuidos se suelen
combinar con el uso de elementos concentrados dando lugar a topologias hibridas. Dada
su similitud con las presentadas anteriormente no se va a profundizar en este tipo de

estructuras.

Finalmente, otro tipo de mecanismos basados en lineas de transmision para conseguir
impedancias variables serfan aquellos basados en slugs [22]. Estas redes se implemen-
tan habitualmente de manera mecénica, con bloques dieléctricos (slugs) que se desplazan
mecanicamente sobre una linea de transmision para modificar su impedancia caracteristi-
ca. Este tipo de mecanismos se suele emplear en los sistemas load-pull automaticos, y

se puede ver su descripcién més detallada en [23]. Una posible implementacién ajustable
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Figura 2.8: Red de adaptacion basada en un stub serie de longitud #, y otro stub paralelo
de longitud 6,. Ambos stubs presentan una impedancia caracteristica de Z, = 50 2. Se
han variado ambas longitudes eléctricas entre 0 — 180°. El circuito se muestra en (a) y el
dominio de impedancias en (b).

Figura 2.9: Red de adaptacion basada en stub serie de longitud fija 6; = 45° y dos stubs
paralelos de longitud 65, 65. Todos los stubs presentan una impedancia caracteristica de
Z, =50 ). Se han variado las longitudes eléctricas 65 y 03 entre 0 — 180°, mientras que el
stub 6; tiene una longitud fija. El circuito se muestra en (a) y el dominio de impedancias

en (b).
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de este tipo de adaptadores se podria realizar en base a una linea de transmision con

bancadas de switches conectados a tierra.

2.3. Tecnologias para circuitos de RF reconfigurables

Como se ha visto en la introduccion, los dispositivos de RF y microondas reconfigu-
rables suponen un importante avance tecnologico que puede ayudar en la integracion de
funciones, aumento de los rangos frecuenciales y anchos de banda, asi como la disminu-
cién del tamano de los sistemas de comunicaciones moviles y mayor inmunidad frente a
condiciones de entorno variables. Las aplicaciones de estos circuitos reconfigurables en
los front-ends y sistemas de RF van desde las redes de adaptacion reconfigurables, fil-
tros sintonizables, PAs reconfigurables, osciladores controlados por voltaje, hasta incluso
acopladores y divisores ajustables [24].

Para conseguir un circuito reconfigurable bastaria en principio con sustituir alguno de
los elementos fijos que lo conforman por sus equivalentes reconfigurables o sintonizables.
En la préactica no resulta tan sencillo, ya que cada componente reconfigurable requiere de
algiin mecanismo de control (tensién o corriente de polarizacién, senal digital de control),
va a aumentar la complejidad de los circuitos y los rangos de variacién van a ser acotados.
Ademas, estos componentes presentan generalmente limitaciones en cuanto a pérdidas de
insercion, sensibilidad con respecto a las senales de control, velocidad de ajuste o rangos
de potencia permitidos.

Independientemente del enfoque de diseno para desarrollar circuitos reconfigurables va
a ser necesario disponer de componentes variables o ajustables. Los componentes basados
en semiconductores (transistores, diodos varactores, diodos PIN, diodos Schottky) han
sido historicamente los més usados. En cuanto a las tendencias méas actuales y de cara
al futuro, la tecnologia MEMS, que permite el disenio tanto de conmutadores como de
varactores, parece muy prometedora. Por tltimo, se tratard de manera breve el uso de
otras tecnologias, como los dispositivos ferroeléctricos.

En la figura 2.10 se puede ver un cuadro resumen de las tecnologias mas habituales
para el disenio de circuitos de RF y microondas reconfigurables, asi como la division
entre las que dan lugar a redes de adaptacion reconfigurables continuas o controladas

analogicamente y las que generan redes discretas o controladas digitalmente.

2.3.1. Dispositivos basados en semiconductores

Dentro de los elementos reconfigurables basados en semiconductores se van a describir
esencialmente aquellos basados en transistores, en diodos varactores, en diodos PIN y

diodos Schottky. Estos componentes son tipicamente més fiables y con ciclos de vida
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mayores que los sistemas electro-mecanicos debido fundamentalmente a la mayor madurez
de los procesos tecnolégicos, lo que hace también que en general sus precios sean mas
bajos. Por contra estos sistemas suelen presentar mayores pérdidas y mayor distorsion

armonica (comparados con los sistemas electro-mecénicos).

2.3.1.1. Diodos varactores

Un diodo varactor es una unién P-N en la que su capacidad y su resistencia serie se
puede modificar mediante la aplicaciéon de una tension de bias. Es la variacién de dicha
capacidad la que lo hace 1til para su uso en circuitos reconfigurables. Un modelo simple de
un varactor incluyendo los parésitos de su encapsulado se puede ver en la figura. 2.11. En
dicha figura, C;(V;.) es la capacidad de unién variable del diodo, dependiente de la tensién
en inversa de bias V,. y R4(V}) es la resistencia serie del diodo, también dependiente de la
tension, aunque generalmente se puede considerar constante. C), es la capacidad parasita
asociada al encapsulado, hilos de bonding, soldadura, etc. a la que contribuye también la

inductancia parasita L,. Ambos se suelen considerar constantes.

Figura 2.11: Modelo simplificado de un varactor incluyendo los parésitos del encapsulado.

Los parametros eléctricos fundamentales de un varactor son:

» Tension inversa de ruptura Vg y corriente de fuga inversa Iy.
= Relacion entre la capacitancia C; y la tensiéon inversa V.

s Factor de calidad Q).

La tensién de inversa de ruptura y la corriente de fuga son tipicamente medidas de la
calidad intrinseca de un diodo, si bien s6lo afectan de manera indirecta al comportamiento
del mismo. Generalmente la tension de ruptura se especifica para una corriente de fuga
de 10 pA, y ocurre cuando el campo eléctrico en el diodo alcanza el limite que causa un
efecto avalancha de conductores a través del mismo. Este parametro es un de los factores
que define la potencia que puede soportar un varactor ya que la excursion de la senal de

RF junto con la tensién de bias no debe superar el valor de breakdown.
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La relacion entre la capacidad y la tension de bias es funcion de la estructura dopante
introducida durante el proceso de fabricacion del varactor. En los diodos de uniéon abrupta,
el perfil del dopaje es uniforme, lo que resulta en una dependencia con el inverso de la
raiz cuadrada. Otros perfiles pueden dar a lugar a otras curvas caracteristicas, como los
varactores con unién hiper-abrupta. De modo genérico, la expresién de la capacidad como

funcién de la tensién de bias se puede escribir como

Co

V;’Y
14 -
<+VJ)

donde Cj indica la capacidad cuando se aplica una tensién nula, V; es el llamado built-

C;(Vr) = (2.1)

in potential, y v indica la pendiente de la curva de capacitancia-voltaje. Este parametro
suele estar alrededor de 0.5 para las uniones abruptas y por encima de 0.5 para las hiper-
abruptas. En la figura 2.12 se muestra a modo de ejemplo la curva caracteristica de

capacitancia en funcién de la tensién de bias para el diodo de Skyworks SMV1413!.

10

C, [pF]

0 5 10 15 20 25 30
A

Figura 2.12: Curva caracteristica de un diodo varactor. El modelo es el SMV1413 de
Skyworks, C,=0.13 pF, L;=0.7 nH, R;=0.35 2, Cy=0.92 pF, V;=0.79 V, v=0.45.

Otro parametro importante en los varactores es el rango de variabilidad (tuning ran-
ge), que se define como el cociente entre la capacidad maxima y la minima que se puede
conseguir. En el ejemplo de la figura 2.12, el rango de ajuste es aproximadamente de 5.2.

Habitualmente es interesante tener rangos de ajuste elevados, aunque estos suelen llevar

thttp://www.skyworksinc.com/uploads/documents/200068M.pdf
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casi siempre un aumento en la resistencia serie R y por tanto un aumento en las pérdidas
de insercion.

La tensién de ruptura o breakdown es un factor muy importante especialmente en
aplicaciones de potencia, hasta el punto que puede ser el factor limitante en aplicaciones
de alta potencia. De este modo, se debe de verificar que la suma de la tension de bias mas
la excursion de RF sean menores que la tension de breakdown. Esto nos dara un valor
maximo en la tension de bias y analogamente un valor minimo que reduciran el margen
efectivo de ajuste y por tanto los rangos efectivos también de la capacitancia [25].

El factor de calidad @) es una figura de mérito para los varactores ya que determina la
frecuencia limite de aplicabilidad y da una idea de las pérdidas que este va a introducir
en el circuito. Para una configuracion serie como la mostrada en la figura 2.11, se define

el factor de calidad como

1
- 21fR,C

donde f es la frecuencia. Generalmente los fabricantes especifican el factor de calidad

Q (2.2)

para una frecuencia de 50 MHz, aunque se puede extrapolar de manera sencilla a otros

valores frecuenciales mediante la relacion

Q) = Q >% (2.3)

Cuanto mas alto sea el factor de calidad del diodo, menor sera la disipacién y mayor
la maxima frecuencia de operacién.

En cuanto a los procesos de fabricaciéon para frecuencias de microondas, los mas habi-
tuales son en Si, GaAs o Si-on-glass. Sin embargo en los tltimos anos estan apareciendo
varactores basados en SiC [26] con elevados valores de voltaje de breakdown (en torno
a los 100 V) y reducidos valores de resistencia serie que los hacen muy adecuados para
aplicaciones de alta potencia [26]. Los diodos Schottky también se pueden usar como

varactores, aunque el rango de variacién de capacidad es limitado.

2.3.1.2. Transistores de potencia como varactores

Otra alternativa para conseguir una capacidad variable mediante una tension de con-
trol en aplicaciones de potencia es utilizar un transistor de RF de potencia como un
varactor. Cortocircuitando la puerta y la fuente del transistor y dejando el drenador
como terminal donde se aplica la tensién de control, se puede conseguir una capacidad
variable que en esencia es la combinacién del paralelo de las capacidades no-lineales Cyq
y Cys [27]. Variando la tensién de drenador a fuente en esta configuracién, se pueden

conseguir curvas C' — V similares a las que se pueden obtener con varactores de silicio de
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union abrupta, pero con valores de tensién de ruptura muy elevados. El esquema tipico de
configuracion se puede ver en la figura 2.13. Este tipo de configuracién se demostré en [27]
utilizando un transistor LDMOS de NXP de 10 W. para una aplicacién de modulacion

dindmica de carga, obteniendo un factor de calidad incluso superior a un diodo varactor

de silicio [25].

Cdc

Vc

m

Figura 2.13: Esquema para un transistor de potencia empleado como varactor.

2.3.1.3. Diodos PIN

Un diodo PIN es un dispositivo semiconductor capaz de trabajar como una resisten-
cia variable a las frecuencias de RF y microondas. Se trata de un dispositivo controlado
por corriente, al contrario que un varactor, que es un dispositivo controlado por tension.
Se comenzaron a usar en los anos 50 como la primera tecnologia de conmutacion a las
frecuencias de microondas y su uso todavia sigue muy extendido hoy dia. Sus principales
ventajas son su capacidad de trabajar a muy altas frecuencias, en aplicaciones de muy
alta potencia y con valores de pérdidas de insercién relativamente bajos. Sus capacida-
des de manejo de potencia son todavia claramente superiores en comparacion con otras
tecnologias como varactores, conmutadores integrados basados en FET o MEMS.

El diodo PIN esta formado por una estructura de tres capas, siendo la intermedia un
semiconductor intrinseco (I) ligeramente dopado y las externas una de tipo P y otra de
tipo N altamente dopados. Esta capa intermedia es la que diferencia a un diodo PIN de
un diodo cléasico de union PN, y la que le confiere sus caracteristicas fundamentales como
resistencia variable o switch en frecuencias de microondas.

El funcionamiento de un diodo PIN es sencillo. Aumentando la corriente en directa
a través de la unién, la resistencia entre sus terminales puede variar desde valores del
orden de k) para corrientes nulas, hasta valores de resistencia menores de 1 €2 conforme

aumenta la corriente. En su uso como switch, en el estado de conduccién, on, interesa
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que la resistencia serie R, presentada sea tan pequena como sea posible para reducir las
pérdidas de insercién, mientras que en el estado de off interesa que la resistencia R, sea
elevada para conseguir un buen aislamiento. Los modelos equivalentes en los dos estados

de conduccion se pueden ver en la figura 2.14.
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polariza en directa. en inversa.

Figura 2.14: Modelo equivalente de un diodo PIN.

En comparacion con los varactores o switches basados en FET, los diodos PIN no
suelen trabajar en todo el margen de frecuencias inferiores hasta dc, y necesitan valores
de corriente en torno a los 10—100 mA. Esto ultimo puede ser un handicap en aplicacio-
nes moéviles, aunque su ventaja en términos de altas potencias manejables los hacen muy
usados en aplicaciones militares y satélite. Ademads, para conseguir estas corrientes gene-
ralmente se necesitan drivers adicionales, asi como la circuiteria de polarizacién (chokes
de RF, bloqueos de dc...).

En cuanto a tecnologias y dispositivos disponibles en el mercado existe mucha varie-
dad. Aeroflex/Metelics? ofrece diodos PIN de montaje superficial capaces de aguantar
hasta 100 W (CW) y con pérdidas de insercién de 0.2 dB y aislamientos superiores a
50 dB. Skyworks? tiene diodos PIN en encapsulado QFN que soportan potencias de has-
ta 50 W (CW) y pérdidas de insercién de 0.45 dB a 6 GHz. M/A-COM* también ofrece
diodos encapsulados y en tecnologia MMIC. Ademas fue pionero en la tecnologia GMIC
(Glass Microwave Integrated Circuit) y el proceso HMIC (Heterolithic Microwave Inte-
grated circuit), que fusiona Silicio y cristal. Estos diodos de silicon-glass son capaces de
soportar potencias de hasta 50 W (CW) con pérdidas de insercién muy reducidas, buenos

valores de aislamiento y un tamano muy reducido.

2.3.1.4. Switches basados en transistores

Desde los anos 80, cuando los circuitos MMIC comenzaron a estar disponibles a re-
lativos bajos precios, los conmutadores basados en FET de GaAs comenzaron a ser una

alternativa. Los conmutadores basados en FET son muy estables, y facilmente replicables

2
3

www.aeroflex.com/ams/metelics /micro-metelics-prods.cfm
www.skyworksinc.com/Products_Diodes.aspx
4www.macomtech.com/pin-switch-and-attenuator-diodes
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debido al buen control de la resistencia drenador-fuente. Este tipo de switches son con-
trolados por tension, lo que implica que consumen muy poca potencia y suelen poseer un
tamano muy reducido, si bien suelen presentar una resistencia en on mas elevada que los
didos PIN. Ademas, éstos suelen tener grandes anchos de banda y relativamente buena
linealidad.

Los GaAs MMIC basados en FET han ido dando paso a otros procesos como PHEMT
MMIC, que tienen menor resistencia on aunque son mas lentos conmutando, si bien M-
A/COM ha conseguido conmutaciones del orden de decenas de ns utilizando PHEMT.
Los FET basados en tecnologia estandar Si CMOS no han sido clasicamente utilizados
como switches de RF, ya que sufren de significativas pérdidas de insercién, bajo aisla-
miento y conmutaciones en el rango de los us, aunque ofrecen mejores oportunidades
de integracién. Sin embargo las tecnologias basadas en CMOS Si-on-Sapphire (SOS) y
Si-on-Insulator (SOI) estan ganando cuota de mercado debido a la mejoras introducidas
que permiten rangos de potencia mas elevados, y menores pérdidas de insercién. Por ello,
estan compitiendo en algunos segmentos de mercado con los switches de GaAs. Peregri-
ne® ha desarrollado switches en su tecnologia patentada UltraCMOS®) SOS, capaces de
aguantar 50 W con unas caracteristicas muy interesantes y creen poder llegar a conmuta-
ciones menores de 200 fs de producto R, -Cyg, que suele ser una figura de mérito habitual
en switches. Por su parte RFMD® ha demostrado switches SOI con Ry, - Cog de 250 fs.
Recientemente Triquint ha presentado una nueva serie de switches de RF basados en GaN
MMIC?, que combinan altas capacidades de manejo de potencia (hasta 40 W), elevada
velocidad de conmutaciéon (25—35 ns) y moderadas pérdidas de insercién (0.8—1.5 dB),
hasta los 18 GHz.

Los dispositivos basados en MMIC GaAs son mas complicados de integrar con circuitos
l6gicos que los basados en Si, y ademas para alimentarlos y controlarlos suele ser necesaria
circuiteria adicional. En términos de tolerancia a ESD, CMOS suele tener valores de 2000
V (HBM), mientras que GaAs MMIC suele estar en 200 V, lo que los hace mds susceptibles
a dano por ESD, al igual que sucede con los MEMS switches. En cuanto al coste, el Si
también aventaja a GaAs, y aunque los substrato SOS eran caros, los precios se estan
reduciendo considerablemente. En cualquier caso ninguno de ellos llega a los bajos costes

de los switches SOI, que usan proceso de Si estandar y grandes obleas.

2.3.1.5. Condensadores configurables digitalmente

Dentro de este apartado vamos a incluir a una solucién cerrada de reciente aparicion

que consiste en condensadores configurables digitalmente. Entre estos se encuentra la tec-

Swww.psemi.com/content /ultracmos /ultracmos_process_tech.html

Chttp://www.rfmd.com/Switches.aspx
Thttp:/ /www.triquint.com/products/p/TGS2351
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nologia DuNE™ DTC (Digitally Tunable Capacitor) de Peregrine®, basada en la tecnologia
UltraCMOS®), proporciona una solucién MMIC que permite tener un condensador de
capacidad variable y configurable digitalmente. Este producto, presente en el mercado
desde 2011, consiste en un banco de cinco condensadores conmutados y conectados en

paralelo como se ve en la figura 2.15.
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Figura 2.15: Diagrama de bloques funcional para los dispositivos DTC de Peregrine.

Mediante la activacion y desactivacion de los switches por medio del interfaz de con-
trol digital, el efecto que consigue es que se vaya anadiendo la capacidad individual de
cada componente a la capacidad global, de modo que podemos obtener un incremento
lineal en la capacidad de 0.6—4.6 pF en configuracion serie y 1.15—5.10 pF en configu-
racion paralelo. El maximo nivel de potencia es de 38 dBm y presenta buenos niveles de
linealidad, lo que le convierte en un candidato ideal para el diseno de redes de adaptacion

reconfigurables.

2.3.1.6. Inductancias variables

Aunque no existen elementos semiconductores tal y como los varactores que permitan
obtener una inductancia variable, si que se pueden obtener inductancias sintonizables
mediante el uso de algunas tecnologias de semiconductor.

Un método habitual para conseguir inductancias variables es la conmutaciéon (por
medio de switches) de varias inductancias, lo cual se puede conseguir mediante elementos
discretos y switches, o cambiando el nimero de vueltas efectivas entre los dos terminales
en MMIC [14]. Como switches se suelen emplear transistores FET, y se pueden obtener

rangos de variacion de decenas de nH, aunque a costa de obtener factores de calidad

Shttp://www.psemi.com/content /products/DTC/
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bastante bajos. Otros métodos para conseguir inductancias variables se basan en el acoplo
mutuo entre dos inductores [28], uno de ellos alimentado por la senal de RF y otro por una
senal de control, mediante la cual se puede conseguir un efecto de inductancia variable
cambiando la fase y la atenuacion con respecto a la senial de RF. Con este método se
pueden conseguir factores de calidad bastante elevados y rangos de ajuste superiores al
100 %, aunque el mecanismo de control es complicado.

Por dltimo cabe mencionar los inductores activos sintonizables [13] (TAI). Utilizando
elementos activos, como transistores FET en una configuracién de cascodo o topologias en
bucle, se puede conseguir un efecto de inductancia variable. Esta técnica permite circuitos
muy compactos y de elevado factor de calidad, aunque como contrapartida estos sistemas

consumen potencia, y presentan problemas de no-linealidad.

2.3.2. Tecnologia MEMS

La tecnologia MEMS ofrece la posibilidad de utilizar partes moéviles mecanicamente a
escalas micrométricas, que puede ser controladas de manera electronica, con aplicaciones
en RF y microondas. Aunque la tecnologia MEMS ya se venia aplicando en los afios 70
para el disenio de acelerémetros y sensores (temperatura, gas, presiéon), no fue hasta 1991
cuando se presenté el primer switch MEMS para aplicaciones de microondas [29]. Actual-
mente se pueden encontrar multitud de publicaciones relativas a diseno y caracterizacién
de los dispositivos MEMS [30,31] y parece la tecnologia del futuro, si bien todavia no han
alcanzado su madurez tecnoldgica, lo que hace que todavia sean relativamente caros, que
no existan muchas alternativas comerciales, y que su fiabilidad no sea muy buena. Una
introduccion mas profunda y extensa sobre la tecnologia MEMS, componentes y circuitos
se puede encontrar en [6].

En este apartado nos vamos a centrar en las aplicaciones de la tecnologia MEMS para
su uso en circuitos de RF reconfigurables. Fundamentalmente existen dos tipos de MEMS
switches: (1) los de contacto 6hmico (metal-to-metal) y (2) los de contacto capacitivo. En
los primeros, dos laminas de metal se unen mediante una fuerza electrostatica para crear
un contacto de muy baja resistencia (figura 2.16). En los capacitivos, una membrana de
metal es empujada contra una capa de dieléctrico para formar un contacto capacitivo
(figura 2.17).

Los MEMS de contacto éhmico se suelen modelar por su resistencia en estado de
conduccién, R,,, y su capacidad en estado off, Cyg de manera similar a los diodos PIN,

y también se puede definir una frecuencia de corte como

1

fC B 27TR0n Coﬁ

(2.4)
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Figura 2.16: Ejemplo de MEMS de contacto 6hmico, (SEM The Northern Univer-
sity/Radant MEMS) [2].

que puede alcanzar valores realmente elevados (del orden de THz). Algunos de los
problemas que presenta esta tecnologia son el desgaste y el posible atascamiento de la
ldmina mévil [7]. Estos problemas se ven reducidos con el uso de los switches capacitivos.
En cuanto a la cuestion de qué tipo de alternativa es mejor, resulta dificil contestar. En la
literatura especializada se pueden encontrar ambas alternativas, pero DARPA (Defense
Advanced Research Project Agency) estd apostando por los switches de tipo éhmico,
asf como HRL y Rockwell?.

Los MEMS switches se suelen encontrar en configuraciones serie o paralelo. En la
configuracion serie, cuando se aplica una tensién la ldmina se desplaza y se crea un
camino entre los dos terminales del mismo (idealmente sin pérdidas), mientras que cuando
la tensién se libera, la lamina vuelve a su posicion original observandose idealmente
un aislamiento infinito. En esta configuracién serie se suelen usar MEMS de contacto
ohmico. Este tipo de switches suelen presentar, cuando conducen, valores de resistencia
muy reducidos (pérdidas de insercién de —0.1 a —0.2 dB en rangos frecuenciales de 0.1 a
40 GHz [6]) y buenos aislamientos (=50 dB a 1 GHz y —20 dB a 20 GHz [6]).

En la configuracion paralelo, el switch se coloca entre la linea de transmisién y tierra,
de modo que dependiendo de la activacién del mismo, se vera la linea de transmision
sin ninguna perturbacién (cuando este abierto) o una conexion a tierra (cuando esté ce-
rrado). Esta configuracion suele ser méas tipica de los MEMS capacitivos. En éstos, lo
que se observaria en el estado de conduccion seria una capacidad, variable con la ten-

sién aplicada. En estos switches paralelos aparece una inductancia parasita a masa que

Ywww.microwaves101.com/encyclopedia/ MEMS2.cfm
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Folded

capacitive

Pull-down
electrode  Capacitive pad Anchor

Substrate

Figura 2.17: Ejemplo de MEMS de tipo capacitivo, microfotografia de la Universidad de
Michigan [3].

limita la frecuencia maxima de éstos, si bien esta configuracion es mas adecuada para su
uso a frecuencias elevadas (5—200 GHz) [32] y tiene capacidad para manejar niveles de
potencia mas elevados. En los MEMS de tipo capacitivo una figura de mérito es el ratio
de capacitancia, definido entre la capacitancia cuando el switch esta en estado on y off
respectivamente.

Los MEMS switches suelen requerir de elevadas tensiones para conmutar, por lo que
suelen precisar de drivers y circuiteria adicional para conseguir estos valores. Los MEMS
de Radant requieren, por ejemplo, senales de 100 V para conmutar. Otros requieren de
senales de control bipolares, como en [33], donde se necesitan £35 V. Se esta llevando a
cabo investigacién para conseguir tensiones de control mas reducidas [34], para facilitar la
integracion y el control. Asi, podemos encontrar ejemplos mas recientes con tensiones de
control de 6.8 V [35] para un MEMS de tipo capacitivo. Otro de los problemas asociados
a los MEMS es la velocidad de conmutacion, debido a su inherente naturaleza mecanica.
Esto hace que los tiempos de conmutacion varien entre 1 ps y 1 ms. Randant MEMS, por
ejemplo, presenta unos tiempos de conmutacion del orden de 10 us. Recientemente, en [36]
se demostré un condensador conmutado en tecnologia MEMS con tiempos del orden de
100 ns. Otra de las limitaciones es la capacidad de manejo de potencia, que ademas suele
limitar el tiempo de vida de los dispositivos. Los MEMS de tipo capacitivo suelen soportar
mayores niveles de potencia que los de contacto 6hmico [6], y los valores tipicos suelen
rondar los 100-500 mW. Sin embargo, es posible encontrar algunos ejemplos capaces de

aguantar niveles superiores a 1 W [37] e incluso existen unos modelos de Radant!® que

Ywww.radantmems.com/radantmems.data/Library /Radant-Datasheet200HP _1.4.pdf
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aseguran soportar potencias de hasta 10 W. No obstante, los niveles de potencia elevados
suelen influir en el ciclo de vida de los dispositivos. Por ejemplo, Radant asegura para
ese mismo MEMS switch, més de 10! ciclos de vida conmutado en frio (sin senal de RF)
para 36 dBm de potencia, pero tan solo 10% para 42 dBm. El ciclo de vida se reduce mds
todavia si consideramos conmutacién en caliente (con senal de RF presente), que reduce a
103 los ciclos de vida para una senal de 20 dBm de potencia. De hecho, la fiabilidad y los
tiempos de vida es uno de los grandes problemas que todavia presentan estos dispositivos.

En términos de distorsién no-lineal, los MEMS suelen ofrecer muy buenas prestaciones,
y su consumo suele ser practicamente despreciable. Entre sus talones de aquiles, a parte
de la velocidad de conmutacién ya mencionada, y los problemas con la fiabilidad y los
ciclos de vida, esta también la sensibilidad a ESD, que suele estar en torno a 100—200 V.
En teoria, un diseno cuidadoso en este aspecto puede ayudar a evitar problemas de muerte
prematura por ESD en los dispositivos MEMS.

También es posible encontrar disenos de inductancias variables basadas en MEMS.
Estos disenos se basan en el uso de los switches para modificar el nimero de vueltas de
un inductor en espiral [38], aunque proporciona bajos factores de calidad. Otros métodos
se basan en el movimiento de dos bobinas a fin de modificar el acoplo magnético entre
ellos [39]. Este movimiento se puede realizar por expansién térmica debido al calenta-
miento generado por una corriente. Este método genera variaciones muy limitadas. Por
ultimo se pueden encontrar métodos consistentes en el uso de una placa metalica movil
sobre un inductor de manera que en base al acoplo puede cambiar la inductancia [40].
Con estos métodos se consiguen buenos rangos de variacion y buenos factores de calidad
aunque el tamano es grande y son necesarias tensiones muy elevadas.

Entre los fabricantes que actualmente estan fabricando switches en tecnologia MEMS,
se puede incluir: Radant MEMS, DelfMEMs, WiSpry, TDK-Epcos, Analog Devices, XCOM
Wireless y MEMtronics, aunque de ellas, son pocas las que disponen de productos co-
merciales para el desarrollo y prototipaje de circuitos reconfigurables.

En la tabla 2.1 se presenta una comparativa entre los tres tipos mds comunes de
switches: diodo PIN, MEMS y FET. Se trata de una comparativa basada en valores

habituales y es de caracter orientativo.

2.4. Estado del arte en redes de adaptacién reconfi-
gurables y sus aplicaciones

Una vez vistas las topologias de redes de adaptacion mas habituales y las tecnologias
para conseguir circuitos reconfigurables, se va a realizar una revisién del estado del arte

en cuanto a redes de adaptacién reconfigurables se refiere. En este sentido se tendran en
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Tabla 2.1: Comparacion de prestaciones de switches de RF basados en
FET, diodo PIN y MEMS. Se trata de valores orientativos, extraidos

de [6] y [7].
Parametro RF MEMS PIN FET
Voltaje [V] 20—100 +3-5 3—5
Corriente [mA] 0 3-—20 0
Consumo® [mW] 0.05—0.1 5—100 0
Conmutacién 1-300 us 1—100 ns 1—100 ns
Cyp [fF] 1-6 40—80 70—140
R, [Q)] 0.5—2 24 1-6
Capacitance ratio® 40—-500 10 n/a
Frecuencia corte® [THz] 20—80 1-4 0.5—2
Aislamiento (1—10 GHz) Muy alto Alto Medio
Aislamiento (10—40 GHz) Muy alto Medio Bajo
Pérdidas (1—100 GHz) [dB] ~ 0.05—0.3 0.3-12 04-25
Potencia [W] <5 <50 <10
IP3 [dBm] 66—80 27—45 27—-45
Coste Alto Medio Bajo
Tolerancia ESD Baja Media Alta
Ciclo de vida Medio Elevado  Elevado

@ Incluye el voltaje de convertidores y circuitos de alimentacion.
b Para MEMS switches capacitivos. Un ratio de 500 se puede obte-
ner con dieléctricos de alto e,.

¢ Definida como f. = 57—
sCup

cuenta por un lado los trabajos que tinicamente presentan disenios de redes reconfigurables
basadas en distintas tecnologias y topologias, y por otro disenos o sistemas de mejora de

eficiencia o adaptacién de antena basados en circuitos reconfigurables.

Hoarau et al. [41] cita como primera red de adaptacién reconfigurable la publicada por
Bischof [42] en 1994, que presenta una estructura repetitiva en tecnologia MMIC, cargada
con condensadores conmutables mediante transistores HEMT a 27 GHz. Sin embargo, nos
podemos remontar muchos anos atras para encontrar las primeras patentes en sistemas de
adaptacion automética (y electrénica) de antena [43,44] y los primeros articulos cientificos
publicados [45]. La red del trabajo de Bischof tenia 16 estados y una cobertura reducida,
pero sirvié como demostracién del concepto. Mds tarde en 1997, Sinsky [46] presenté una

red reconfigurable basada en una topologia en Il con dos condensadores (varactores)
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paralelo y una inductancia serie. Como es complicado obtener inductores ajustables,
proponia substituir la inductancia por dos inversores de impedancia y otro condensador
paralelo. Esta estrategia fue luego utilizada por otros autores [19], aunque proporciona
un ancho de banda reducido. Este diseno de Sinsky era capaz de adaptar cargas en un
margen de 4 a 392 ).

Después de estos trabajos han sido numerosas las propuestas de redes reconfigurables
utilizando diversas tecnologias y topologias, incluyendo varactores [47-52], switches en
MMIC [53-55] y tecnologia CMOS [56-59], varactores MEMS [50,60-63], condensadores
conmutados mediante diodos PIN [19,64-66|, condensadores conmutados por MEMS [67—
70], lineas de transmisién ajustables [20,65,71] y varactores ferroeléctricos [51,72-74]. En
esta seccidon se van a revisar algunos de los trabajos mas importantes.

Hay que tener en cuenta en la revision que se va a realizar a continuacién, las limi-
taciones y compromisos de las redes reconfigurables que se van a presentar. Esto quiere
decir que no es posible encontrar una red con muy bajas pérdidas, con gran cobertura en
carta de Smith, gran ancho de banda, de tamano compacto y capaz de soportar elevados
niveles de potencia. Van a existir compromisos, de tal modo que redes que destaquen
en alguno de los aspectos, penalizaran muy probablemente en alguno de los otros. Es-
te apartado pretende, simplemente, dar una visién de dénde estan los limites actuales
en los disenos de redes reconfigurables y ver hacia déonde pueden ir dirigidas las nuevas

tendencias.

2.4.1. Redes reconfigurables basados en semiconductores

Las redes basadas en semiconductores se pueden encontrar tanto en forma de IC
(RFIC o MMIC) [54] como en circuitos con componentes concentrados y/o distribui-
dos [19]. Esto hace que haya prototipos en tamanos notablemente distintos, desde unos
pocos mm? [42] para los RFIC y MMIC, hasta placas de dimensiones de cm? para los
circuitos hibridos [19]. Las frecuencias de funcionamiento suelen ir desde UHF hasta
decenas de GHz, y suelen estar limitadas fundamentalmente por los parasitos en los
encapsulados en los componentes discretos (bobinas, condensadores, varactores, diodos
PIN). Para frecuencias mas bajas (< 2 GHz), se pueden utilizar elementos concentrados
(bobinas, condensadores) y podemos encontrar prototipos basados en diodos PIN [19]
(380—400 MHz), [64] (300—800 MHz) y varactores [25,71] (900—1000 MHz), llegando
incluso hasta los 1.75 GHz [75] y los 2.1 GHz [76]. En [27] se llega hasta los 2.65 GHz
pero empleando un transistor LDMOS de potencia como varactor. Los disenos a frecuen-
cias mas elevadas suelen estar basados en MMIC. Se pueden encontrar disenos CMOS a
2.4 GHz [59], MMIC a 5 GHz con transistores HEMT [55] y llegando incluso hasta los

20—25 GHz [42,54], aunque frecuencias tan elevadas suelen ser excepcionales.
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En términos de pérdidas de insercion, éstas van a estar relacionadas con la frecuencia
de trabajo, el factor de calidad de los elementos discretos y substratos de bajas pérdidas,
aunque dependeran también de manera muy importante del nimero de elementos ajus-
tables. Cuantos mas componentes ajustables sean usados en las redes, mayores seran los
rangos de cobertura de impedancias pero también aumentaran las pérdidas. En tecno-
logia hibrida se pueden encontrar circuitos con pérdidas entre 0.6—0.9 dB [46], 0.5 dB [48],
0.2 dB [65], y valores més elevados de entre 3.5—5.8 dB [55] y entre 5—10 dB para [54],
que se basa en tecnologia CMOS. En esta tecnologia los factores de calidad de las lineas
de transmision son bajos (5—10) [16] debido a las pérdidas del metal y el dieléctrico, por
lo que su uso esta restringido por debajo de los 20 GHz. En cualquier caso, hay que ser
muy cauteloso con el tema de las pérdidas de insercion que se aseguran en muchas publi-
caciones, fundamentalmente porque la definicion de las mismas no esta siempre clara en
este tipo de dispositivos, como veremos en el capitulo 3, pero en cualquier caso pérdidas
por encima de 3 dB en estas redes se deben de considerar inadmisibles. Por ello, en un
diseno cuidado habra que minimizar el nimero de elementos ajustables y utilizar en el
caso de disenos hibridos elementos con altos factores de calidad y substratos de bajas

pérdidas.

Las senales de control para estos dispositivos varia entre los pocos voltios para los
diodos PIN (£3—5 V tipicamente, aunque bipolares en ocasiones), hasta valores mas ele-
vados para los varactores. En éstos se pueden encontrar algunos modelos con tensiones
de breakdown de 60 V [25], que permiten mayores excursiones de RF pero que dificultan
el control, aunque tipicamente las tensiones suelen estar en torno a los 15—30 V [52].
En circuitos CMOS y MMIC basados en transistores, las tensiones suelen ser de 3—5 V
y ademas suelen ser compatibles con estandares digitales facilitando la integracion. Res-
pecto al consumo, éste suele ser muy reducido y practicamente nulo para los FETs y
varactores, pero no para los diodos PIN. Estos suelen necesitar corrientes de polarizacion
en torno a 20—30 mA [64], lo que suele llevar a consumos de en torno a 100—200 mW por
cada PIN activo por lo que se suelen necesitar drivers. Las velocidades de conmutacion

suelen ser elevadas, entre los 1 y 100 ns y son dispositivos altamente fiables.

En términos de capacidad de potencia, las redes basadas en PIN son capaces de
soportar potencias de 40 dBm [19] y 50 dBm CW [64]. Las basadas en varactores y
MMIC suelen andar entre los 15—25 dBm [46], aunque recientemente se han demostrado
integraciones con PAs trabajando a 7 W (38.4 dBm), apilando hasta ocho varactores en
configuracién antiparalela [25]. En términos de distorsién no-lineal las redes basadas en
varactores presentan una linealidad moderada y aunque existen configuraciones adecuadas
para mejorarla [77], en general es necesario el uso de técnicas de linealizacién como la

DPD para cumplir los requerimientos de los estandares [78]. La distorsién generada por
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los diodos PIN actuando como switches también es bien conocida [79], y sus valores son
relativamente moderados. El coste asociado a las redes basadas en semiconductores suele
ser de moderado a bajo debido a la madurez tecnoldgica, aunque los dispositivos basados

en novedosos procesos tecnologicos no son baratos.

2.4.2. Tecnologia MEMS

La reconfigurabilidad usando tecnologia MEMS se puede conseguir usandola bien
como switch [67,68,70,80] o bien como varactor [50,60-62]. La configuracién como switch
estd generalmente mas asociada a los MEMS de contacto 6hmico, mientras que la de
varactor con los switches capacitivos y generalmente en su configuracién paralelo.

En general es la tecnologia adecuada para disenos de muy alta frecuencia, y se pueden
encontrar ejemplos hasta los 220 GHz [32]. Ademads suelen alcanzar anchos de banda
muy elevados. En [81] se presenta un disefio basado en condensadores conmutados de
4—18 GHz, y en [69] uno similar de 20—50 GHz (85 % de ancho de banda fraccional). Su
uso sin embargo no estd limitado a muy altas frecuencias, y también se utilizan en disenos
en aplicaciones en torno a 900 MHz [82] 6 1 GHz [68]. De nuevo hay que ser cauteloso
con las definiciones de los anchos de banda en este tipo de redes reconfigurables; ya que
no existe una definicién cerrada y generalizada. Por ello, muchas veces se suele definir el
ancho de banda en base a una inspeccion visual de la constelacién de puntos o impedancias
adaptables por la red, y se suele considerar que el limite del ancho de banda sucede cuando
la nube de impedancias se empieza a colapsar o a confinar en una regién muy reducida
de la carta de Smith. Esta manera de definir el ancho de banda no siempre es realista ya
que no tiene en cuenta las pérdidas.

Una de las caracteristicas fundamentales de las redes basadas en MEMS son sus teori-
cas pérdidas de insercion reducidas, consecuencia del contacto éhmico o capacitivo de
muy bajas pérdidas de estos dispositivos. En la literatura se aseguran en promedio pérdi-
das inferiores a 2.5 dB. Asi podemos encontrar disefios con pérdidas entre 0.15—0.3 dB
en 4—18 GHz [81], o menores de —2.5 dB en el margen 5—30 GHz utilizando varactores
basados en MEMS [62]. En [57] se presenta un disefio basada en lineas de transmision
distribuida con MEMS con valores minimos de ganancia de transducciéon mejores que
—4 dB para el margen 1—15 GHz y mejor que —5 dB hasta los 30 GHz, y en [83] se
presenta una red para GSM/EDGE/WCDMA basado en condensadores conmutados por
MEMS en serie con una inductancia, con pérdidas de insercién menores de —1 dB hasta
5 GHz, aunque no se indican todos los estados de la red. De nuevo tenemos que ser muy
cautelosos con la definicién de pérdidas, ya que en muchos articulos no estan definidas
de manera correcta y en algunos préacticamente no se analizan [60,61], o se analizan

simplemente para alguna situacién concreta del adaptador (todos switches on o todos
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los switches off ). A pesar de ello, estd bastante aceptado el hecho de que con un diseno
cuidadoso basado en MEMS se pueden conseguir pérdidas muy reducidas a frecuencias

muy altas.

Las topologias que se suelen utilizar en los disenos basados en MEMS suelen ser
distribuidas, con lineas de transmisién uniformes cargadas con condensadores conmu-
tados [63,69] o graduales [84], basados en un tunico stub [69] o stubs dobles o tri-
ples [60,70], lineas de transmisién de MEMS distribuidas (DMTL) sencillas [57] o con
un doble slug [62], o bancos de condensadores [83] similares a los DTC de Peregrine
(figura 2.15). En general los disefios suelen ser integrados y muy compactos, que pue-
den ir desde los 0.32x0.64 mm? [32] hasta 11x18 mm? [70], y aunque en muchos casos
son disenos hibridos basados en soluciones multichip [61,62,83], se pueden encontrar ya

soluciones integradas en tecnologias como CMOS [57].

Los niveles de potencia soportados por las redes basadas en MEMS son en general
reducidos, aunque se pueden encontrar ejemplos de potencias de 1 W [60], 1—2 W [70]
y hasta 4 W [61], aunque lo habitual suelen ser valores en torno a los 25 dBm [63]. En
cuanto a la generacion de distorsién no-lineal también suelen ofrecer muy buen resultado.

En términos de IP3 podemos encontrar valores de hasta 87 dBm [62].

En cuanto a los aspectos negativos ya comentados, encontramos las elevadas tensiones
necesarias para la actuacién de los MEMS, que pueden ir desde los 30 V [60], 70 V [81]
hasta los 100 V [85], y los tiempos de conmutacién que rondan habitualmente las centenas
de pus. La fiabilidad o tiempo de vida no suele ser, sin embargo, un asunto que se suela
tratar en las publicaciones cientificas a pesar de que es uno de los aspectos mas negativos

de esta tecnologia [86].

2.4.3. Otras tecnologias: dispositivos ferroeléctricos

Recientemente una tecnologia basada en condensadores variables de material ferroeléctri-
co esta comenzando a aparecer y aplicarse en el diseno de redes de adaptacién reconfigura-
bles. Se suele tratar de circuitos hibridos con varactores ferroeléctricos de BST (Barium-
Strontium-Titanate) sobre distintos substratos de RF [72-74]. Se han demostrado redes
desde los 500 MHz [73] hasta los 1.95 GHz [51,72], con pérdidas de insercién relativamente
bajas, practicamente por debajo de 1 dB [51,72]. Uno de los principales inconvenientes
son las elevadas tensiones necesarias para controlar los varactores, con valores de hasta

100 V [51]. También presentan problemas en términos de distorsién no-lineal.
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2.5. Redes reconfigurables para amplificadores de po-
tencia

En la seccion anterior se ha realizado una revision del estado de arte de redes de
adaptacion reconfigurables en sus diferentes tecnologias y en sus aplicaciones de lo que
podriamos llamar propdsito general. Una de los objetivos fundamentales de este tipo de
redes es incrementar la eficiencia del sistema en que se encuentren incluidas. Lo mas
habitual es que estas redes formen parte de sistemas transmisores, y mas concretamente
suelen encontrarse después del amplificador de potencia, del que algunas veces forman

parte también.

Una de las principales aplicaciones con PAs se fundamenta en el diseno de amplifica-
dores multibanda o de banda ancha, de manera que el uso de redes o elementos reconfi-
gurables ayuda a reducir tamano y coste, permitiendo el reaprovechamiento de la mayor
parte de los componentes, contribuyendo ademas mejoras importantes en la eficiencia.
En [63] se presenta un diseno de 8—12 GHz utilizando cinco MEMS switches y un varac-
tor. Disenos cubriendo las bandas tipicas 850—900 MHz y 1800—1900 usando elementos
configurables también son habituales [53,72,82,87]. En [53] se mantienen eficiencias por
encima del 40 % en las dos bandas utilizando diodos PIN y en [82] con un simple sistema
de un stub conmutado por MEMS es capaz de obtener 40 % de eficiencia en la banda de

900 y 60 % en la de 1900.

Otra aplicacion de las redes reconfigurables para la mejora de las eficiencias consiste
en la aplicacién de la técnica de modulacién de carga dinamica. Esta técnica permite
incrementar la eficiencia del PA para valores bajos de back-off, y consiste en presentarle al
PA la impedancia 6ptima desde el punto de vista de eficiencia para cada valor de potencia
de entrada [25,75,76,88-90]. Recientemente se han presentado varios trabajos basados
en redes con varactores mostrando resultados muy prometedores. En [76] se presenta
un PA de 28 dBm, multibanda (1.8, 1.9 y 2.1 GHz) con modulacién de carga donde se
observan mejoras de més de 15 % para valores de 5 dB de OBO en las tres bandas, aunque
la distorsién no-lineal es bastante elevada. Fu y Mortazawi [75] presentan otro PA con
modulacion de carga y 22 dBm de potencia de salida, con mejoras del 5% de eficiencia
bajo condiciones de back-off y con una mejora también de la linealidad. Nemati et al. [25]
presentaron en 2009 un diseno de un PA de 7 W con modulacion de carga a 1 GHz, con
un 10 % de mejora de eficiencia a 10 dB de OBO. Posteriormente se presenté un diseno a
2.65 GHz y 6 W de salida usando un transistor LDMOS como varactor, e integrando la
red ajustable junto con el PA en un diseno modular mejorando los valores de eficiencia
anteriores, y posteriormente en [78] incluyeron un esquema de linealizacién completo parar

reducir la distorsion no-lineal. Con esta técnica se han demostrado valores de eficiencia
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muy importantes, 44 % de eficiencia promedio para una senal de 38.4 MHz tipo WCDMA
de 7 dB PAPR [27] y 53 % para una single-carrier WCDMA con 7 dB de PAPR [78].
En [91] se presenta una versién simplificada de la modulacién de carga consistente en
el uso de un switch que permite conmutar entre alta y baja potencia para mejorar la

eficiencia en situaciones de baja potencia.

También es posible encontrar aplicaciones de redes reconfigurables para la mejora de
la linealidad [92,93] de amplificadores de potencia. En [92] utilizando un sistema con dos
condensadores conmutados se puede mejorar la linealidad para ciertos valores de back-
off en un transmisor a 2.4 GHz. Por su parte en [93] se presenta un trabajo donde se
usa una red reconfigurable para preservar la linealidad de un PA bajo condiciones de

desadaptacion.

El uso de redes para mejorar la eficiencia en condiciones de desadaptacion en la carga
es una de las aplicaciones méas usadas [19,59,93-95]. En estas aplicaciones el objetivo es
reducir el impacto en el PA como consecuencia de la variacién de la impedancia de carga,
que generalmente es la impedancia de entrada de una antena en entornos inalambri-
cos [96]. En [19] se presenta una red a 390 MHz basada en diodos PIN como adaptador
automatico de antena, en un sistema en lazo cerrado utilizando un ASIC para ejecutar
algoritmos de busqueda de 6ptimos en términos de minimizacién de potencia reflejada.
En [94] se presenta un sistema adaptativo con un PA alimentado por una fuente adapta-
tiva y una red reconfigurable basada en dos varactores a la salida del PA, que junto con
un detector de desadaptacién es capaz de reconfigurar el sistema en lazo cerrado. En [93]
se analizan tres métodos distintos para tratar con las desadaptaciones: (1) mediante el
ajuste de la alimentacion del PA, (2) adaptando de la potencia de salida del PA y (3)
ajustando de la linea de carga del PA usando una red reconfigurable. La conclusion del
trabajo es que el ultimo método es el que proporciona mejores prestaciones, siempre que
se puedan sintetizar redes reconfigurables de bajas pérdidas. En general los sistemas para
la mejora de la adaptacién bajo carga variable emplean la misma estructura: PA, red
reconfigurable y sistema detector de desadaptaciones (tipicamente acoplador y detecto-
res de potencia) [97]. En [95] se presenta una arquitectura con una red MMIC basada
en condensadores conmutados por MEMS y un sistema en lazo cerrado para detectar las
desadaptaciones. Un sistema similar es usado en [98], donde se usan tres detectores de
potencia para estimar la desadaptacion, aunque la red reconfigurable se emula con un
sistema de load-pull. Ademas, en estos sistemas hay que ser cuidadoso porque muchas
propuestas se basan tnicamente en la minimizacion del coeficiente de reflexién a la en-
trada de la red, o lo que es lo mismo, en presentarle al PA 50 €2, algo que no siempre

garantizara la maxima potencia entregada a la carga.

Finalmente, y aunque este uso esta menos extendido, también se pueden encontrar en
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la literatura alguna aplicacién de este tipo de redes en sistemas de recepcion. Asi en [58]
se puede ver una red basada en tecnologia CMOS pensada para la recepcion en sistemas

DVB-H, y en [99] se estudia el uso de una red reconfigurable a la entrada de un LNA.

2.6. Conclusiones

En este capitulo se ha llevado a cabo una revision exhaustiva de las tecnologias para
circuitos de RF reconfigurables asi como del estado del arte en cuanto a diseno, pres-
taciones y aplicaciones de las redes de adaptacién reconfigurables. Se ha visto como las
tecnologias basadas en semiconductor todavia siguen teniendo mucha vigencia y aplica-
bilidad, a pesar de que las tecnologias basadas en MEMS siguen avanzando a un ritmo
considerable. En cualquier caso la eleccién de un tipo u otro dependera fundamentalmen-
te de los requerimientos de la aplicacion concreta en la que la red vaya a usarse, ya que
cada tecnologia tiene sus ventajas asi como sus puntos débiles.

Por 1ltimo, se ha podido comprobar como el uso y aplicaciones de estos dispositivos
esta creciendo de manera muy importante en los tltimos anos, asi las mejoras que éstos
pueden aportar en términos de mejora de eficiencia energética. Todo ello hace pensar que
el uso de circuitos reconfigurables y en particular de redes de adaptacion va a tener un

futuro prometedor en el desarrollo de transmisores y receptores de RF y microondas.
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Capitulo 3

Diseno, caracterizacion y medida de
prestaciones de redes de adaptacion
reconfigurables

3.1. Introduccion

En este capitulo se va a estudiar aspectos relacionados con el diseno, optimizacion,
caracterizacién y medida de prestaciones de las redes de adaptacion reconfigurables. Ini-
cialmente se van a revisar las métricas mas habituales para la caracterizaciéon de este tipo
de redes, especialmente la cobertura en carta de Smith y la definicién de las pérdidas.
Posteriormente, se presentaran algunos de los disenos llevados a cabo durante el desarrollo
de esta tesis, asi como un método de optimizacién para redes controladas digitalmente,
que permite generar redes cuasi-oOptimas con el minimo nimero de elementos conmuta-
bles. Por ultimo, se estudiaran algunos mecanismos de estimacién de impedancia de carga

compleja para la rapida y precisa configuraciéon de este tipo de redes.

3.2. Caracterizacion y medida de prestaciones en re-
des de adaptacién reconfigurables

En este apartado se va a realizar un repaso exhaustivo de las técnicas de caracteriza-
cién y medida de prestaciones en redes de adaptacién reconfigurables. Para ello, se van a
comparar distintas métricas y figuras de mérito habitualmente empleadas en la literatura,
discutiendo su aplicabilidad y precision a la hora de medir las prestaciones de estas redes.
Para ilustrarlo, se va a emplear un diseno de red reconfigurable basado en 8 diodos PIN.

Hay que mencionar que, mas alla de los resultados concretos obtenidos para esta red,
se trata de establecer una metodologia y un marco comin para la caracterizacién de este

tipo de redes. Por ello, todas las métricas y figuras de mérito aqui presentadas seran

63
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aplicables para redes reconfigurables, independientemente de la tecnologia en que estén

basadas.

3.2.1. Descripcién de la red

La red que se va a utilizar para ilustrar las diferentes métricas y figuras de méritos
es una red basada en 8 condensadores conmutados mediante diodos PIN. El esquematico
de la red se puede ver en la figura 3.1. La topologia usada emplea condensadores paralelo
conmutados por diodos PIN junto con inductancias serie. Esta topologia se puede ver
como una concatenacion de topologias en II o una basada en redes en L, donde el elemento
condensador paralelo se ha substituido por dos condensadores conmutados. En cualquier
caso, es una topologia flexible y con potencial de banda ancha.

Dado que existen 8 elementos conmutables, el niimero de estados distintos de la red
serd de 2% = 256. Cada uno de los estados consistird en la activacién o desactivacién de
cada uno de los diodos PIN. Este mecanismo de control se llevara a cabo mediante una
FPGA. En una idealizacién de la red, la activacion del diodo PIN conectara el correspon-
diente condensador a tierra, mientras que la desactivacion harda que el condensador vea
un circuito abierto. La red se ha disenado mediante AWR Microwave Office. Los valores
finales de los componentes reactivos siguen una estructura simétrica y se pueden ver en
la tabla 3.1.

=TT TI TI1I TI°

111

Figura 3.1: Esquematico de la red reconfigurable basada en 8 condensadores conmutados
mediante diodos PIN. En este esquematico no se muestran los circuitos de bias de los

diodos.

Los condensadores utilizados, tanto en simulacién como en montaje, son de la serie
600S de ATC! y las inductancias de la serie 0603CS de Coilcraft?. Los elementos de
conmutacién son diodos PIN de la serie MADP-017015-1314 de M/A-COM?. Estos dio-
dos en tecnologia silicon-glass de montaje superficial presentan interesantes propiedades,

especialmente en cuanto a la reducida resistencia serie (0.6 2 a 1 GHz, 45 mA), bajos

Lwww.atceramics.com/Userfiles /600s.pdf
2www.coilcraft.com/0603cs.cfm
3www.macomtech.com/datasheets/MADP-017015 (2).pdf
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Tabla 3.1: Valores seleccionados para los condensadores e inductancias de la red de adap-
tacion reconfigurable.

Elemento Valor
Ly, Lo, L3 6.8 nH
Cy, Cy 2 pF
Oy, Cy, Cs5, C 3.9 pF
Cs, Cg 5.6 pF

parasitos y los elevados niveles de potencia que puede manejar (50 dBm CW). Los diodos
son conmutados mediante un circuito de bias basado en una red RC, una inductancia
que funciona como choke de RF y un condensador a masa. El circuito de bias para la
rama ¢—ésima se puede ver en la figura 3.2. La resistencia de 75 € limita la corriente que
consume el diodo PIN cuando conduce, mientras que el condensador afecta a la velocidad
maxima de conmutacién. La bobina de 180 nH y el condensador de 10 nF evitan la fuga
de la RF. El propio condensador de RF, C;, actiia como bloqueo de dc para la tension de
polarizacion. Este circuito de bias es alimentado por una senal de +5 V generada por un
driver, también de M/A-COM, (MADR-007097-000100)*.

560 pF 1=
180 nH
Ci
o
5V
75Q d

10 nF i

Il

Figura 3.2: Circuito de bias para cada uno de los diodos PIN que conforman la red. En
ella se puede ver el diodo PIN, d;, junto con el condensador, C;.

Se han separado, por simplicidad y reusabilidad, la parte correspondiente a la RF y la
de control (drivers de los PIN). El layout del diseno final de la placa de RF se puede ver
en la figura 3.3(a), y el prototipo construido sobre substrato FR4 (¢, = 4.5, tan§ = 0.03)
y tamano 5x3.5 cm, en la figura 3.3(b).

3.2.2. Medida de los parametros de scattering

La caracterizacion lineal de las redes de adaptacién reconfigurables comienza con

la medida de los pardmetros de scattering, habitualmente conocidos como matriz de

4www.macomtech.com /datasheets/MADR-007097-000100.pdf
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Bias circuit

(b) Montaje.

Figura 3.3: Prototipo de red reconfigurable con 8 diodos PIN, sobre substrato FR4 (e, =
4.5, tand = 0.03).

parametros S. A diferencia de los circuitos clasicos de RF, en los sistemas reconfigurables
no es suficiente con obtener la medida de la matriz de scattering para distintas frecuencias.
En este caso, aparece una nueva dimensién: el estado de la red. El proceso de medida
en estas nuevas condiciones implica la repeticion en la captura de los parametros de

scattering en funcién de la frecuencia, para cada uno de los estados de la red.

El esquema de montaje para el proceso de medida se muestra en la figura 3.4. Un
PC controla una placa de control digital con una FPGA a través del puerto serie. La
FPGA es la encargada de activar y desactivar los drivers que conmutan los diodos PIN.
El PC es capaz de controlar el VNA a través del puerto GPIB permitiendo la captura y
almacenamiento de los parametros de scattering para cada uno de los estados. E1 VNA se
configura para la captura de datos en el margen frecuencial 300—800 MHz, que es el ancho
de banda en el que la red previsiblemente funcionara de manera adecuada. Previamente

a la captura de datos, el VNA es calibrado utilizando una calibracién SOLT (short-
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Anritsu VNA

Red
Reconfigurable

S

i

Driver
PIN

FPGA

Figura 3.4: Esquema de medida para la red reconfigurable. Un PC controla el VNA y la
FPGA, permitiendo la medida recursiva de todos los estados.

open-line-through). Después del proceso de captura, obtenemos una matriz de tamano
[4 x 401 x 256], correspondiente a los pardmetros de scattering [S11, Sia;So1, Saol, los
401 valores de frecuencia y los 256 estados de la red. La red es reciproca por lo que se

verifica que S3; = Sia.

En la figura 3.5 se muestran los parametros de scattering (médulo y fase) Siq, Sa1, Soo
(S21 = S12), para los 256 estados de la red. El objetivo de presentar estas medidas es
mostrar, en primer lugar, la complejidad en este tipo de dispositivos, ya que de mane-
ra efectiva es como si se dispusiera de 256 redes de dos puertos diferentes. En segundo
lugar, se puede observar como las matrices de scattering en si mismas no aportan una
informacion realmente ttil de cara a conocer el funcionamiento del dispositivo, es decir,
observando dichas graficas es complicado extraer las caracteristicas de la red reconfigura-
ble, a diferencia de lo que pasa con la mayoria de circuitos (fundamentalmente pasivos) de
RF y microondas, en los que las matrices de scattering suelen plasmar las caracteristicas
y el comportamiento fundamental del dispositivo. Ademas, hay que tener en cuenta que
las matrices de scattering son referidas a una impedancia de referencia, tipicamente 50 €2,
y estos circuitos estan pensados para tratar con impedancias de carga y fuente distintas

a la de referencia.

Es fundamentalmente por ello que este tipo de redes requieren de otro tipo de métricas
y figuras de mérito para caracterizar y obtener de manera real y precisa sus prestaciones.
Aunque la medida de los pardmetros de scattering sirve como punto de partida para

extrapolar el comportamiento de la red ante distintas condiciones de impedancia de fuente
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y carga (asumiendo la linealidad de la red) veremos como es necesario definir nuevas

métricas, como por ejemplo la cobertura en carta de Smith.

3.2.3. Cobertura en carta de Smith

Uno de los parametros mas habituales y utilizados en la caracterizacion de las redes
de adaptacion reconfigurables es la llamada cobertura en carta de Smith. En este apar-
tado se pretende dar una visién de qué es lo que significa, como se interpreta y cémo se
puede cuantificar dicha cobertura. Se analizaran algunos de los métodos utilizados en la
literatura, observando las ventajas y problemas que éstos presentan, y se intentara desa-
rrollar métodos que permitan solventar los mismos y que ayuden a definir y cuantificar

de manera precisa y correcta dicha métrica.

3.2.3.1. Impedancias adaptables: definicién y relacion con S;;, Si

En general, cuando se habla de cobertura en carta de Smith, lo habitual es observar
una nube de puntos o constelaciéon (en redes basadas en elementos conmutables) distri-
buida en la carta de Smith. En las llamadas redes de sintesis continua, esta constelacion
se transforma en una region, aunque habitualmente también se representa como una nu-
be de puntos puesto que lo normal es discretizar la variable de control analdgica. Esta
representacion se suele dar a una frecuencia dada.

Es muy habitual en la literatura que al hablar de cobertura de carta de Smith, la cons-
telacion que se represente a cada frecuencia se corresponda con el valor de Sy; 6 Sao [100],
y que en base de esa nube de puntos se juzgue si la red trabaja de manera adecuada. Tipi-
camente se representa el pardmetro Sy y Soo, argumentando que esas impedancias presen-
tadas en carta de Smith se corresponden con las impedancias cuyas complejo-conjugadas
son adaptables de manera perfecta por la red, cuando el otro puerto esta cargado con
50 €. Esta afirmacién, sin embargo no es incondicionalmente cierta, y es valida solo para
el caso de redes sin pérdidas.

La definicién adecuada para encontrar las impedancias que son adaptables de manera
perfecta se puede obtener a partir de la definicion de la impedancia de entrada de la red

(o equivalentemente su coeficiente de reflexién)

S1251 '
1 — Sl

de modo que las impedancias I';, perfectamente adaptables seran aquellas que verifi-

i = S + (3.1)

quen I'y, = 0, esto es,

Sll
511522 - 521512 '

[p=0&T, = (3.2)
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En esta situacion, se puede verificar que en una red sin pérdidas, estas impedancias
coincidiran con S3,, donde (+)* indica el complejo conjugado (Ver apéndice A).

Para establecer la comparacién, en la figura 3.6 se presentan el parametro Si; para
todos los estados de la red y distintas frecuencias en el margen 300—800 MHz. En la
figura 3.7 se representan de forma andloga las impedancias adaptables (definidas por la

ecuacion 3.2) en el mismo margen de frecuencias y para todos los estados de la red.

Se observa como la nube de impedancias presenta un mayor confinamiento en bajas
frecuencias y tiende a expandirse conforme esta aumenta, hasta practicamente llegar a
colapsarse en algunos tnicos puntos cuando estamos en 800 MHz. Este efecto de dispersién
con la frecuencia es tipico en este tipo de redes, y de una manera visual puede ayudar a

intuir el limite de funcionamiento.

Otro efecto que claramente llama la atencion es que en la figura 3.7, la dispersién de la
constelacion de puntos con la frecuencia hace que algunas de las impedancias adaptables
aparezcan fuera de la carta de Smith, y que por tanto se correspondan con impedancias
con parte resistiva negativa, o lo que es lo mismo |I'f| > 1. Este efecto no se debe
a ningun error de calibracién y es perfectamente explicable, como se comenta en [101].
Simplemente, estas impedancias adaptables no presentaran interés desde el punto de vista
de la red reconfigurable. En este sentido si que existe diferencia con la representacién de
los parametros S1; 6 Sa2, ya que éstas siempre van a estar confinadas dentro de la carta de
Smith en el plano complejo, puesto que |Sy1| < 1y S| < 1, por ser una red pasiva. Sin
embargo habra que tener en cuenta que ésta no es la representacién de las impedancias

adaptables, excepto para la condicién de red sin pérdidas.

Para observar mas claramente la diferencia entre ambas medidas, en la figura 3.8 se
ve una comparacion entre las impedancias adaptables [';, dadas por la ecuacién 3.2 y
el parametro S3,, a 300 y 800 MHz. Estos valores deberian de ser idénticos en el caso
de que la red no tuviera pérdidas. Se observa como para 300 MHz ambas constelacién
de impedancias son muy similares y siguen la misma tendencia, si bien no son idénticas.
Por contra, en 800 MHz la diferencia entre ambas es mucho mayor, aunque también hay
cierta correlacion. Esta mayor discrepancia se debe a que las pérdidas en 300 MHz son
claramente menores que a 800 MHz, y de ahi que el parecido entre ambas medidas sea
mucho mayor. Se observa de nuevo como para 800 MHz, S5, permanece confinado dentro
de la carta de Smith, mientras que empiezan a aparecer algunas impedancias adaptables

[';, fuera de ella, como ya se comento.

Se ha podido ver la diferencia entre ambas métricas en términos de impedancias
adaptables y su representacién, viendo céomo la definicién de la ecuacién 3.2 es maés
precisa que simplemente representar Si; ¢ Sae, aun cuando esta ecuacion puede conducir

a valores de impedancias adaptables fuera de la carta de Smith. Hay que tener en cuenta
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Figura 3.6: Parametro S7; medido para distintas frecuencias en el margen 300—800 MHz.
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(a) 300 MHz (b) 400 MHz
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(¢) 500 MHz (d) 600 MHz
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-ito -j1.0

(e) 700 MHz (f) 800 MHz

Figura 3.7: Impedancias adaptables obtenidas segin la ecuacién 3.2 en el margen
300—800 MHz.
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-j1.0 -j1.0

(a) 300 MHz (b) 800 MHz

Figura 3.8: Comparacion entre las impedancias adaptables I';, (definidas segin la ecua-
cién 3.2) y el parametro 53, a 300 y 800 MHz.

también que la red reconfigurable también se puede utilizar de la manera inversa, es decir
renombrando el puerto 1 como puerto 2 y viceversa, de modo que en este caso la definicion

de impedancias adaptables se podria escribir como

_ 522
522511 - 521512 .

I's (3.3)

Aunque la red disenada presenta simetria y no va a haber practicamente diferencia, en
algin tipo de redes puede ser que el funcionamiento sea ligeramente diferente al invertir

los puertos, pero no de una manera decisiva.

3.2.3.2. Cuantificacion de la cobertura

Independientemente de la métrica empleada para representar la nube de impedancias
adaptables, ambas representaciones sélo permiten una inspeccién visual pero no una
medida cuantitativa de cémo se estda comportando la red. Es por ello que hay que buscar

maneras mas adecuadas para medir la cobertura en carta de Smith.

Criterio y\?

Entre los intentos por cuantificar la cobertura en carta de Smith, Domingue et al. [100]
propone una medida cuantitativa de la uniformidad de las impedancias adaptables ba-
sada en el criterio x? [102], utilizado habitualmente para determinar la uniformidad en
distribuciones de datos. El método es modificado para adaptarse al plano complejo de

la carta de Smith, de modo que ésta se divide a modo de pastel en INV; x IN; secciones
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no uniformes como se puede ver en la figura 3.9 y se cuentan el nimero de impedancias

N(i,j) presentes en cada seccién. El criterio x? se puede calcular entonces como
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Figura 3.9: Divisién de la carta de Smith para la aplicacién del criterio x2, con N; = 10,
N; = 25.

donde N; es el numero total de impedancias, V; es el nimero de secciones angulares
y N; el ntimero de secciones radiales. Un valor pequenio de x? representa una mejor
uniformidad en las impedancias adaptables.

Proponemos evaluar la red reconfigurable presentada mediante estda métrica, utilizan-
do los valores de referencia propuestos en [100], con N; = 10, N; = 25. Segun este trabajo,
valores de x? por debajo de 1000 representarian una buena cobertura, aunque la argu-
mentacién de este valor es bastante empirica. En la figura 3.10 se presenta el valor de x>
en funcion de la frecuencia, y el limite de 1000. Segtn este criterio, tendriamos en una
buena cobertura en el margen 400—800 MHz, donde el valor de y? est4 aproximadamente
por debajo de 1000.

Esta métrica es util para cuantificar la dispersion de las impedancias, pero sigue siendo
un tanto arbitraria dado que la definicién del umbral para estimar que hay una buena

cobertura no es sencilla. Ademas se basa en el parametro Si; y no en las impedancias
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Figura 3.10: Criterio x? segin la ecuacién 3.4 evaluado para distintas frecuencias, con

perfectamente adaptables (ecuacion 3.2). A pesar de estos inconvenientes puede ser una
métrica interesante al menos como prospeccion inicial, ya que como se vera mas adelante
la prediccion de ancho de banda es relativamente acertada.

Por otro lado, existen algunos autores que consideran que el maximo moédulo de las
impedancias adaptables, || es una figura de mérito en redes reconfigurables [33,103].
Esta medida no indica en ningin caso por si misma si la red reconfigurable va a trabajar
de manera correcta. De hecho, podemos observar en la figura 3.6 como para las frecuencias
més altas, se obtienen los mayores valores en términos de méax{|Si;|}. Sin embargo esto
no asegura un buen funcionamiento de la red, ya que vemos que en esas frecuencias la

nube de puntos empieza a colapsarse y el funcionamiento no va a ser muy bueno.

Circulos de cobertura

En la busqueda de métricas mas adecuadas para verificar el funcionamiento de estos
dispositivos, ha empezado a ser habitual ver la definicion de unas regiones de cobertura,
y ya no so6lo una constelacién de impedancias.

La argumentacion es muy sencilla: en lugar de definir tnicamente las impedancias
que van a ser perfectamente adaptables, se pueden obtener los conjuntos o regiones de
impedancias que van a ser adaptables con unas pérdidas de retorno mejores que un
determinado umbral. Es decir, ya no sélo van a interesar las impedancias adaptables con

I, = 0, sino todas aquellas que verifiquen |I',| < |Tipmax|. Este umbral, |y, max|, se
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suele definir en dB, y suele estar en torno a los —10 dB, valor ampliamente aceptado
en microondas para considerar una buena adaptacién (de la potencia incidente se refleja
aproximadamente el 10 %).

Siguiendo el anélisis de Bell [23], dado un nivel de VSWR, el médulo del coeficiente

de reflexién se puede expresar como

VSWR -1
VSWR + 1

En el plano complejo I', se puede asociar una circunferencia de radio |I'| que contenga

T|= (3.5)

todas las posibles impedancias que verifican ese valor de VSWR y que denotaremos por

I'y, definido por

Iy = |T| e (3.6)

donde ¢ toma valores en el dominio 0—27. Esto quiere decir que todas las impedancias
incluidas dentro de esa circunferencia van a verificar unos valores de relacion de onda
estacionaria iguales o menores que VSWR. Si ahora nos movemos del plano de la carga
definido por I'y al plano de la red reconfigurable, definido por I'i, ¢, segin vemos en
la figura 3.11, la circunferencia definida por I'y se transformara en otra circunferencia
['in,w, aunque con centro y radio diferentes, y que vendran definidos por la transformacién

bilineal entre el plano de carga y el plano de la entrada de la red.

|

|

|

! Red

! Reconfigurable
; e
|

|

Fin,\I/ F\IJ

Figura 3.11: Transformacién de impedancias entre el plano de carga ['y y el plano de la
red reconfigurable I'y, .

La relacion entre ambos planos vendra dada por la matriz de parametros de scattering

y es bien conocida

S12591 1"y
1 — Syl'y

Sin embargo, para seguir en concordancia con la definicién de impedancias adaptables,

Ding = 511 + (3.7)

es mas correcto partir del plano de entrada de la red, definir en él un umbral de adaptacion,
y ver como éste se transforma en otra circunferencia en el plano de carga, de modo que

las impedancias contenidas en ella podran ser adaptadas con pérdidas de retorno mejores
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que las definidas por el umbral de adaptacion. Por tanto, si se define una circunferencia
de impedancias en la entrada de la red limitada por unas pérdidas de retorno de, por
ejemplo —15 dB (VSWR=1.43), esta se transformara para cada uno de los estados de la
red en otra circunferencia, con distinto centro y radio en el plano de la carga, de modo
que todas las impedancias contenidas en el interior de esa circunferencia serdn adaptables
con pérdidas de retorno mejores que —15 dB.

Si admitimos un coeficiente de reflexién maximo en la entrada |y, max|, y por tanto

una circunferencia definida como

Fin,\ll - |Fin,méx‘ e]¢>7 (38)
con ¢ variando 0 — 2, las impedancias de carga que verifiquen esta condiciéon seran

oo Line — S
Ly =
S12521 — S11522 + S2olin,w

(3.9)

expresion que para I'y, ¢ = 0, conduce a la ecuacién 3.2.

Utilizando esta expresion podemos obtener las regiones de impedancias adaptables
en funcién de la frecuencia. En la figura 3.12 se muestran los circulos de impedancias
adaptables con pérdidas de retorno mejores que —15 dB para distintas frecuencias en el
margen 300—800 MHz. Se observa como hasta los 600 MHz, el aspecto de estas graficas es
muy similar al de las anteriores. A partir de los 700 MHz es cuando se empiezan a observar
mas cambios. En primer lugar, se puede ver de nuevo impedancias adaptables fuera de
carta de Smith, como ya sucedia en la figura 3.7. Estas impedancias aunque dijimos que no
tenian sentido fisico considerarlas, llevaran consigo también un circulo de adaptabilidad
y en muchas de las situaciones esté circulo también estara total o parcialmente fuera de
la carta de Smith. En términos de computabilidad del area, sélo deberiamos tener en
cuenta las regiones o areas de circulos que se encuentren dentro del circulo unidad de la
carta de Smith.

Para ver el efecto del umbral de pérdidas de retorno, en la figura 3.13 se pueden ver los
circulos a una frecuencia de 600 MHz para distintos valores de pérdidas de retorno de —10,
—15, —20 y —25 dB. Conforme el criterio se hace mas estricto, el tamano de los circulos
se va reduciendo, y como se observa en el caso mas restrictivo de —25 dB, llegan a no
superponerse y practicamente se limitan a la propia impedancia perfectamente adaptable.
Escogiendo el criterio clasico de los —10 dB, se cubre un gran porcentaje del area de la
carta de Smith. Esta representacion sigue siendo visual pero aporta mas informacién ya
que se puede cuantificar.

Para objetivar més las anteriores representaciones, resultarda muy interesante cuanti-

ficar la superficie que ocupan los circulos de cobertura en carta de Smith en las graficas
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Figura 3.12: Circulos con regiones adaptables con pérdidas de retorno mejores de —15 dB.
Las impedancias perfectamente adaptables han sido también representadas.
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Figura 3.13: Circulos a 600 MHz, con regiones adaptables con distintos umbrales de
pérdidas de retorno. Las impedancias perfectamente adaptables han sido también repre-
sentadas.

anteriores, permitiendo ver su variacién en funcién de la frecuencia. Sin embargo, la
cuantificacion de la superficie en las graficas anteriores no es una tarea sencilla, ya que la
mayoria de los circulos se encuentran superpuestos y el calculo, aunque posible, dista de

ser trivial.

Una simplificacion que se puede llevar a cabo para cuantificar el drea en cada fre-
cuencia es realizar la prediccién de las pérdidas de retorno para distintas impedancias de
carga, en un proceso tipo load-pull, de manera que se pueda calcular una estimacion del
porcentaje de area en carta de Smith como el ratio entre el niimero de impedancias de
carga que verifiquen unas pérdidas de retorno mejores que el umbral dado y el ntimero

total de impedancias que se utilicen en este proceso de load-pull. Cuanto mas elevado sea
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el nimero de impedancias del proceso de load-pull, este ratio se aproximara con mayor
precision al area real.

Este proceso se puede realizar en simulacién utilizando las matrices de scattering
medidas y seria el equivalente al proceso de medida utilizando un sistema automatico de

load-pull, que deberia arrojar los mismos resultados asumiendo la linealidad de la red.

| |
| |
| |
| Red |
| Reconfigurable |
| |
| |
| |
| |

=

—

Fin(faFL,jaci) FLJT

Figura 3.14: Esquematizacién del proceso tipo load-pull para estimar el area de cobertura
con pérdidas de retorno mejores que un determinado umbral.

El proceso se puede esquematizar de la siguiente manera. Consideramos un conjunto
de posibles impedancias de carga 'z j con j = 1... Ny, siendo Ny, el numero total de
impedancias. Estas impedancias estan uniformemente distribuidas en la carta de Smith,
y fijamos un nimero Ny, lo suficientemente elevado para que la estimacion del area sea
precisa. Para cada una de estas impedancias se puede calcular el coeficiente de reflexion
a la entrada de la red Iy, (f, 'z, ¢;), que dependerd de la impedancia de carga [' ;, de
la frecuencia f y del estado de la red c;.

Para cada frecuencia, se realizard un barrido de todos los estados ¢; de la red y se
verificara si hay algin estado para esa frecuencia y esa carga que presente unas pérdidas
de retorno mejores que el umbral fijado. Cuando se finalice todo el proceso, se calculara el
ratio de las impedancias que ha verificado dicho criterio con respecto al niimero total de

impedancias Np,.

L

N
> (min {IT (£, T, e} < T
J:

Area (f) = N (3.10)

donde min {|I, (f, 'z, ¢i)|} < |Tinmax|, serd igual a 1 si existe algin estado ¢; que
(2

verifica la desigualdad ¢ 0 en caso en caso contrario.

Las impedancias de prueba 7, se generan mediante una teselacién de la carta de Smith
utilizando celdas hexagonales. En este trabajo se han utilizado celdas de radio 0.03, lo que
da un total de 1393 impedancias, limitando el coeficiente de reflexién maximo a |I'z| <
0.99. Este numero de impedancias es suficientemente grande para que la aproximacion

de area sea adecuada. En la figura 3.15 se puede ver la representacion del grid hexagonal
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Figura 3.15: Impedancias utilizadas en la evaluaciéon de las prestaciones de las redes
reconfigurables.

y las impedancias utilizadas para los tests tipo load-pull.

La representacion de la cobertura definida en la ecuacion 3.10 en funcién de la fre-
cuencia y para distintos umbrales de pérdidas de retorno I'i, max se pueden ver en la
figura 3.16. Los umbrales que se han elegido son —10, —15 y —20 dB, que representan
distintos niveles de exigencia en cuanto a la potencia reflejada por la red. Segin esta
representacion el 6ptimo de funcionamiento de la red se situara en torno a los 700 MHz,
donde bajo el criterio de —10 dB se alcanzan coberturas del 90 %. Aumentando el nivel
de exigencia, se alcanzan valores en torno al 75 % para —15 dB y en torno a 50 % para
los estrictos —20 dB.

Con esta grafica, se puede establecer una definicién del ancho de banda, aunque de
nuevo hay que realizar una valoracién de qué tanto por ciento de cobertura es adecuado.
Si consideramos un 70 % por ejemplo, el ancho de banda con el criterio de —10 dB
ird desde los 525 MHz hasta més alla de los 800 MHz. El ancho de banda se reduciria si
consideramos los —15 dB como umbral. En general con asegurar unas pérdidas de —10 dB
serd suficiente, de modo que este serd el criterio que se use de ahora en adelante.

El calculo de la cobertura en términos de las pérdidas de retorno aporta una medi-
da cuantitativa y objetiva a diferencia de la representacion de las impedancias discretas
perfectamente adaptables o la simple representacion del Si; y Ssg. Dichas representa-
ciones, en concreto la de las impedancias perfectamente adaptables son todavia tutiles,
especialmente debido a la sencillez de su cédlculo y a que pueden proporcionar una primera
impresion de las prestaciones de la red.

En un analisis més profundo sera necesario calcular la cobertura en términos de su-

perficie de carta de Smith, y aunque el célculo de ésta en términos de pérdidas de retorno
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Figura 3.16: Cobertura bajo el criterio de pérdidas de retorno mejores que un determinado
umbral RLy, [dB] en funcién de la frecuencia.

es 1til, tiene un gran inconveniente: que no tiene en cuenta de manera directa las pérdi-
das existentes en la red. Por ello, se ha de ser cauteloso con la representacion basada
s6lo en pérdidas de retorno cuando se trata con redes con pérdidas (en redes ideales sin
pérdidas, serfa suficiente para garantizar un funcionamiento correcto), ya que una buena
adaptacion en términos de pérdidas de retorno no son garantia de una transmision de
potencia 6ptima. Cuando en el siguiente apartado se hable de la definicién de pérdidas,
se retomara la definicion de cobertura en carta de Smith introduciendo también como

criterio un limite en las pérdidas admitidas en la red.

Otra representacién que puede ser 1til es la de las pérdidas de retorno en la carta
de Smith, utilizando diferentes colores para indicar las pérdidas de retorno para cada
impedancia de carga. En la figura 3.17 se pueden ver las pérdidas de retorno para los
300—800 MHz. En esta representacion se ha utilizado un grid mas fino que el de la
figura 3.15, para intentar captar las impedancias perfectamente adaptables. Estas pre-
sentarfan en teorfa unas pérdidas de retorno de menos infinito (en dB), pero dado el grid
discreto de impedancias, se puede ver en la figura como estas alcanzan valores alrededor
de los —60 dB, que en cualquier caso es suficiente para visualizar dichas impedancias

adaptables, que ya se habian presentado en la figura 3.7.
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Figura 3.17: Representacion de las pérdidas de retorno [dB] en carta de Smith para
distintas frecuencias.
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3.2.4. Definicién de las pérdidas

Sin duda uno de los aspectos més controvertidos en la caracterizacion de las redes
de adaptacion reconfigurables es la definicién de las pérdidas. El hecho de disponer de
multiples estados y configuraciones, y de que se trate de dispositivos en los que las impe-
dancias de fuente y/o carga pueden ser variables hacen que la definicién de las pérdidas
sea un tema complejo.

En general, cuando hablemos de pérdidas en este tipo de dispositivos, consideraremos
la cantidad de potencia que no llega a entregarse a la carga, y por tanto estas incluiran
tanto la potencia disipada debido a pérdidas éhmicas como la potencia reflejada en algu-
nas partes del circuito y por tanto tampoco entregada a la carga.

Una definicién habitual en la literatura para expresar las pérdidas es la siguiente [6,
85,104-106]

Loss = 1 — |Sy1|* — | Sy |? (3.11)

donde Loss indicaria el porcentaje de pérdidas de potencia, que se puede expresar

en dB mediante

L =10log (1 — Loss) (3.12)

Esta medida de eficiencia sélo es valida en caso de que el dispositivo a caracterizar este
adaptado a la fuente [23], y puede ser 1til para caracterizar algin tipo de dispositivos,
pero no redes de adaptacion reconfigurables. Para solventar este problema algunos autores
proponen otras alternativas. En [23], son partidarios de usar la definicién estdndar de

pérdidas de insercién

Pr
P

como el cociente entre potencia entregada a la carga, P, y potencia de entrada al

IL = (3.13)

dispositivo, P,. Utilizando el formalismo y la teoria basica de redes de dos puertos de

microondas, podemos expresar esta definicién en funciéon de los pardmetros S de la red,
como [107]

1 1— .
[L: 2|521|2 | L‘ >
1 — |y 1= S5l

Esta definicién es mas completa que la anterior, y cuantifica de una manera mas

(3.14)

precisa las pérdidas introducidas por la red reconfigurable, si bien se considera como
referencia la potencia de entrada en la red, lo que no tiene en cuenta las posibles pérdidas

por reflexion en la entrada del dispositivo.
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Esta expresion de las pérdidas de insercién en el caso de carga adaptada (I';, = 0) se

reduce a

1— Sy

incluyendo la conversion a dB. Esta expresion también se encuentra ampliamente

2
IL|., _, = 10log (M> : (3.15)

difundida en la literatura [57, 62, 100], pero es derivada de la consideracién de carga
adaptada, asuncién que podria ser 1til para caracterizar la mayoria de dispositivos activos
y pasivos de microondas (filtros, atenuadores, desfasadores, acopladores. .. ), pero que no
es adecuada para las redes reconfigurables, ya que en estos dispositivos estan pensados,
entre otras funciones, para tratar con desadaptaciones. Ademas, esta definiciéon sigue sin
tener en cuenta las desadapataciones en la entrada de la red al igual que la ecuacion 3.14.

En nuestra consideracion, la definicion mas precisa para caracterizar las pérdidas
(tanto 6hmicas como desadaptaciones) en este tipo de redes es medir el cociente entre la
potencia entregada a la carga y la potencia disponible desde la fuente, definicion que se

corresponde con la ganancia de transduccién [107] (TPG), y que se puede expresar como

Pr
P, avs ’

expresion que en términos de las matrices de scattering de una red de dos puertos, se

Gr =

(3.16)

puede escribir como

1Sl (L= D) (1 -T2 )

3.17
1 — DeTi|* |1 — STz | (3.17)
y que para el caso de fuente adaptada I's = 0 se puede simplificar a
[Soa* (1 = [T
Grlp,—o = ( ) : (3.18)

11— Syl |?

La TPG es una métrica ampliamente utilizada en el mundo de las microondas, es-
pecialmente en el disefio de amplificadores [108]. Es por ello que recibe el nombre de
ganancia, ya que en ese contexto se trata de un valor positivo y mayor que la unidad. Al
aplicarlo en las redes de adaptacion reconfigurables, este valor se convertira en una ganan-
cia menor que uno (o negativa si la expresamos en dB), de modo que mds que ganancia
podrian llamarse pérdidas de transduccion. Sin embargo, por conservar la nomenclatura
la seguiremos llamando ganancia de transduccion, y en el caso de las redes de adaptacion
reconfigurables verificara siempre Gy <= 0 dB.

La definicion de la TPG esta de hecho muy ligada con la de las pérdidas de insercién
definidas en 3.14, pero teniendo en cuenta la desadaptacion a la entrada de la red. La

relacién entre ambas medidas vendra dada por el factor de desadaptacién M,
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Gr =1L M, (3.19)

donde M, se puede escribir como

My, =1—|T (3.20)
donde I'| serfa el coeficiente de reflexion generalizado a la entrada de la red, que se

puede definir como

a7
o Zin + ZS

con Zi, la impedancia de entrada de la red, Zg la impedancia de fuente y Z¢ su

(3.21)

conjugada. El coeficiente de desadaptacion también se puede escribir en funciéon de los

coeficientes de reflexion de entrada I'y, y fuente I's como

(1 —ITul’) (1 - Ts)

M, = 1T T5|2 (3.22)
donde T'y, v I's se definen como
Zi - Zo
Zg— 7,

en términos de la impedancia de referencia Z,.
La TPG va a dar siempre una medida mas conservadora de las pérdidas de la red con

respecto a la definicién de IL. Es facil verificar que para cualquier condicién de adaptacion

Gr<=1L (3.25)

desigualdad que se igualara en el caso de que la entrada esté adaptada, Z;, = Z§.

El uso de la TPG como medida para evaluar las pérdidas de las redes de adaptacion
reconfigurables no ha sido muy habitual, aunque empieza en cierto modo a generalizar-
se [57,100,109].

Utilizando un sistema de evaluacién como el de las pérdidas de retorno, se puede
obtener los valores de TPG para distintas impedancias de carga, que adquiriran forma
de contornos similares a los que aparecen en los procesos de load-pull de amplificadores
de potencia. Para ilustrar este ejemplo se propone calcular la TPG para la red que se
esta estudiando. Asumiendo una impedancia de fuente Zg = 50 €2, y por tanto aplicando

la expresion 3.18, los contornos de ganancia de transduccién en dB para distintos valores
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de frecuencia entre los 300 y 800 MHz se pueden ver en la figura 3.18. Lo deseable es que
los contornos con pérdidas reducidas ocupen la mayor parte de impedancias posibles. Se
ve como en las bajas frecuencias los contornos de —1 y —2 dB tienen aspecto casi circular,
aunque éstos se van reduciendo y tomando formas mas irregulares conforme aumenta la
frecuencia y por tanto las pérdidas, asociadas a la disminucién de los factores de calidad

de bobinas, condensadores y diodos PIN, asi como las mayores pérdidas en el substrato.

Aligual que con las pérdidas de retorno, se puede cuantificar en términos de porcentaje
de area en carta de Smith aquellas impedancias que verifican unas pérdidas menores
que un determinado umbral. En la figura 3.19 se puede ver esta representacién para
tres umbrales distintos: —1.5, —2 y —3 dB. Con el umbral més estricto (—1.5 dB) la
cobertura estd por encima del 50 % hasta los 750 MHz. Bajo el criterio de —2 dB, la
cobertura aumenta notablemente, estando por encima del 55 % en todo el ancho de banda,
y alcanzando el 70 % alrededor de los 600 MHz. Relajando las condiciones hasta los —3 dB,

la cobertura se incrementa hasta el 75 % con un pico por encima del 80 %.

Sin embargo, a nuestro parecer, pérdidas de —3 dB son muy elevadas, y estableceremos
el umbral entre los —1.5 y —2 dB. El 6ptimo en términos de TPG esta en todos los casos
entre los 600 y 650 MHz, lo que contrasta con la cobertura en términos tnicamente de

pérdidas de retorno, dénde se situaba en torno a los 700 6 750 MHz.

Como ya se comentd en el apartado anterior, la definicién de la cobertura tunica-
mente en términos de pérdidas de retorno no parece la més adecuada y precisa. Ya se
indico la necesidad de incluir también unos criterios en términos de pérdidas, y para ello

utilizaremos la TPG.

La definicién mas precisa para la cobertura en carta de Smith sera por tanto la de
aquellas impedancias de carga 7, que sean adaptables con unas pérdidas de retorno me-
jores que —10 dB y con una ganancia de transduccién en el proceso mejor que un umbral
(—1.5 6 —2dB). Podemos repetir el proceso de representar el porcentaje de drea que ve-
rifica estas condiciones en funcion de la frecuencia tal y como se ha hecho anteriormente

incluyendo ambos criterios.

En la figura 3.20 se puede ver la cobertura para distintos umbrales de ganancia de
transduccién. Esta grafica es bastante similar a la figura 3.19, donde sélo se tenia en
cuenta la TPG, aunque en todos los casos se ha reducido la cobertura al introducir el
criterio de las pérdidas de retorno. La cobertura ahora para G > —2 dB esta por encima
del 60 % hasta los 750 MHz, a partir de donde empieza a decrecer draméticamente. El
maximo de cobertura se mantiene entre los 600 y 650 MHz. Esto indica que de alguna
manera, el criterio de la ganancia de transduccion prevalece sobre las pérdidas de retorno,
y aunque estas también influyen, como se puede ver en la disminuciéon de la cobertura,

parece que afectan de igual manera a todas las frecuencias.
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—j1. —j1.
(e) 700 MHz (f) 800 MHz

Figura 3.18: Representacién de la ganancia de transduccién [dB] en carta de Smith para
distintas frecuencias.
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Figura 3.19: Cobertura bajo el criterio de ganancia de transduccién mejor que un deter-
minado umbral TPGy;, [dB] en funcién de la frecuencia.
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Figura 3.20: Cobertura en carta de Smith, definida como el porcentaje de impedancias
adaptables con unas pérdidas de retorno mejores que —10 dB y una ganancia de trans-
duccién mejor que un umbral TPGy, [dB] en funcién de la frecuencia.

Por 1ltimo, también puede ser interesante una representacién en carta de Smith de
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las impedancias que verifiquen simultdneamente ambos umbrales (TPG y RL). En la
figura 3.21 se puede ver dicha representacién con umbrales de —10 dB para pérdidas de

retorno y —1.5 para TPG.

Relacién entre pérdidas de retorno y ganancia de transduccion

En el apartado anterior se ha estudiado la cobertura en carta de Smith utilizando las
pérdidas de retorno como criterio para definir las regiones adaptables y cuantificar en
términos de porcentaje de carta de Smith dicha cobertura. Sin embargo, tener unas
buenas pérdidas de retorno no es garantia de una buena transferencia de potencia en
redes con pérdidas. Por ello, el criterio de las pérdidas de retorno como elemento tinico
para definir la cobertura en carta de Smith o las prestaciones de una red reconfigurable
no parece suficiente. Imponer también una restriccion en las pérdidas asociadas con cada
posible impedancia de carga y/o fuente, junto con unas minimas pérdidas de retorno
parece una solucion viable. Después de ver diversas definiciones para las pérdidas, la
métrica que utilizaremos serd la de la TPG. Entre ambas métricas, pérdidas de retorno
y TPG existe ademas relacion. Si partimos de la definicién de TPG, podemos derivar la

potencia entregada a la carga en funcién de ésta

Py
Pavs

Por otro lado, la potencia que entra a la red se puede calcular en términos de la

Gr =

= PL - PavsGT (326)

potencia disponible P, v el coeficiente de reflexién a la entrada, I'y,
P = Pos(1 —|Twl?) (3.27)

A su vez, podemos afirmar sin pérdida de generalidad, que la potencia entregada a la

carga serda menor o igual que la potencia de entrada, lo que nos lleva a

PL S Pin = PaUSGT S Pavs(l - |Fin|2) = |Fin| S V 1-— GT (328)

y expresado en dB

Esta relacion se puede expresar graficamente mediante la figura 3.22. En ella, la curva
en si misma representa la situacién en la que P, = P,. En todos los demaés casos nos
moveremos por debajo de esa curva, de modo que dadas unas pérdidas de retorno quedan
fijadas unas pérdidas (Gr) minimas y al revés, fijado un valor de pérdidas (Gr), quedan

definidas unas pérdidas de retorno maximas.
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+1.0 +1.0

Lo -i1.0

(e) 700 MHz (f) 800 MHz

Figura 3.21: Impedancias adaptables con RL < —10 dB y G >1.5 dB para distintas
frecuencias.
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Visto esto podria parecer que con fijar un umbral de TPG y considerar la cobertura
en base a las impedancias que verifiquen una TPG igual o mejor que dicho umbral seria
suficiente. Esto es en parte cierto, pero es importante fijar un limite en las pérdidas de
retorno, para minimizar la potencia reflejada, y evitar por tanto problemas en otras partes
del circuito, como las etapas de potencia.

Aunque es cierto que fijando un umbral de TPG de —1 dB se aseguran unas pérdidas
de retorno maximas de —6.8 dB, que en muchas situaciones es un valor aceptable, es
preferible subir un poco el nivel de exigencia y considerar al menos un umbral de —10 dB.
El umbral para la TPG es mas complicado de fijar, pero a nuestro parecer y al de otros
autores [16], valores de G < —3 dB son inadmisibles, y por ello se ha considerado que
ese valor habria que fijarlo entre —1.5 y —2 dB. Esta region delimitada por los —10 dB
de pérdidas de retorno y los — 2 dB de TPG esta marcada en la figura 3.22, y por tanto
al realizar los cdlculos de cobertura en carta de Smith, cualquier posible impedancia de
carga que caiga dentro de esa region, sera contabilizada como positiva para el computo

de la cobertura.

P <P

Regién de
cobertura

-3 -25 -2 -15 -1 -0.5 0
G, [dB]

Figura 3.22: Relacién entre TPG y RL.

3.2.4.1. Ganancia maxima

El concepto de ganancia méxima también aparece ligado al diseno de amplificadores
de microondas [107], y como sucedia con la TPG puede ser aplicable a las redes de

adaptacion reconfigurables como método de cuantificacion de pérdidas.
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La ganancia maxima se obtiene cuando se consigue una adaptacion perfecta tanto en

la entrada como en la salida del dispositivo, lo que se traduce como

Iy = I (3.30)

| (3.31)

Bajo estas condiciones, se puede escribir la ganancia maxima como

Sa1
Gr.. = 3.32
Tnax 512 (K B m) ( )
con K el factor de estabilidad de Rollet [107], definido como
1—|Suf® = |9n* + |AP
K 3.33
212 339
y A como
A = 511522 — 521512. (334)

Lo bueno de esta medida es que no depende ni de I'y, ni de I'g, lo que simplifica el
calculo para este tipo de redes, pero por otro lado estas impedancias suelen ser parametros
de importancia en las redes reconfigurables. Por ello, asumir que va a existir adaptacion
complejo-conjugada en ambos puertos es algo que no parece muy realista, cuando las
impedancias de carga y/o fuente van a ser desconocidas y en ocasiones variables. En
cualquier caso esta métrica puede ser 1til ya que da una cota de las pérdidas minimas

que se pueden obtener.

méaxima [dB]
media [dB]

T
max
T

G

. . . . 25 . . . .
300 400 500 600 700 800 300 400 500 600 700 800

Frecuencia [MHZ] Frecuencia [MHZ]
(a) Gr,,, méxima. (b) Gr,,,, media.

Figura 3.23: Ganancia maxima y promedio [dB] en funcién de la frecuencia.
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[dB]
S
=

max

Gy
|
o
o)

50 100 150 200 250
Estado de la red [0...255]

Figura 3.24: G, para los 256 estados de la red a la frecuencia de 600 MHz.

En la figura 3.23 se pueden ver la G . maxima y el valor medio. Estos valores méximo
y promedio se han realizado promediando y buscando el méaximo para cada frecuencia a

lo largo de los 256 estados de la red.

Observando el valor maximo (figura 3.23(a)), se ve como este valor va desde los
—0.3 dB para los 300 MHz hasta aproximadamente —0.8 dB para 1 GHz. Este valor
nos da una cota de las minimas pérdidas que vamos a poder obtener con la red, y por
tanto tiene que ser un valor pequeno. El aumento con la frecuencia es logico debido al
aumento de las pérdidas en las pistas, substratos y la disminucion de los factores de ca-

lidad de los elementos reactivos y los diodos PIN. Observando la G . media, se puede

ver como estd por debajo de —2 dB hasta casi los 800 MHz, y a partir de ese valor se
desploma hasta alcanzar valores de —8 dB, lo que nos hace indicar que muchos de los
estados de la red van a presentar pérdidas elevadas. En el margen 300—700 MHz los
valores promedios se encuentran por encima de los —1.5 dB, lo que resulta muy positivo.
En la figura 3.24 se presenta la ganancia méxima para los distintos estados de la red a
una frecuencia de 600 MHz. En ella se puede observar variaciones de hasta 0.5 dB de

unos estados a otros.

La métrica de la ganancia maxima no es muy habitual aunque se puede ver en algunas
publicaciones [106,110], y aunque no tiene en cuenta los efectos de desadaptaciones en la
entrada o la salida, es 1til para darnos una idea de los pérdidas de la red en condiciones

de adaptacién perfecta y del margen de frecuencias en que la red puede dejar de ser 1til
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debido al incremento de las mismas.

3.2.4.2. Ganancia de red

Las redes de adaptacion reconfigurables son dispositivos que se van a incluir en sis-
temas de transmision y/o recepcién con el objeto de mejorar la eficiencia. Por tanto,
sera muy importante definir una figura de mérito que cuantifique el beneficio de usar la
red en un sistema, con respecto a la situacién de no usarla.

Como ya se ha visto, una de las maneras mas ttiles y objetivas de medir las prestacio-
nes de la red en términos de balance de potencias es el uso de la TPG. Esta nos indica la
cantidad de potencia entregada a la carga conectada a la red con respecto a la potencia
disponible en la fuente. Utilizando esta métrica, podemos definir la ganancia de la red
como la relacién entre la TPG obtenida cuando se utiliza la red y cuando no se utiliza,

lo que matematicamente podemos escribir en dB asi

T,

G
G =10log ( T ) (3.35)
G w/o

donde G, representa la TPG calculada con la inclusién de la red y Gr, , la TPG
obtenida sin ella. La expresion para G, en funcion de la matriz de scattering es la descrita
en la ecuacién 3.17, mientras que Gr, , se puede expresar en funcién del coeficiente de

reflexion generalizado como

Gr,,, =1—|,* (3.36)
con I'y definido como
Zr,— 7%
== 5 37
g ZL _'_ZS (3 3 )

Ademas, dado que la potencia disponible en la fuente no va a ser dependiente de la
red reconfigurable, ya que solo depende de la impedancia de fuente Zg (que podemos

asumir constante), la ecuacién 3.35 se puede escribir también como

L

G =10log <i> (3.38)
Pr,,
donde P, es la potencia entregada a la carga cuando la red esta presente y P, es
la potencia entregada a la carga sin la red.
Tal y como estd definida la ganancia de red en la ecuacién 3.35, un valor positi-
vo indicara que la presencia del dispositivo reconfigurable introducird una mejora en la

transferencia de potencia a la carga con respecto al no uso de la red, mientras que un valor
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negativo de la misma, indicara que la red reconfigurable esta degradando las prestaciones

del sistema original, ya que esta reduciendo la potencia entregada a la carga.

Es evidente que ante una situacion de G < 0 dB, el uso de la red reconfigurable no
tiene sentido, pero hay que tener en cuenta que este parametro va a ser dependiente
de la frecuencia, asi como de las impedancias de fuente y carga. Por tanto van a existir
situaciones (combinaciones de Zg y 7| a frecuencias determinadas) en los que la ganancia
sera negativa. Pensemos en el supuesto mas sencillo, una impedancia de fuente y carga
Zs = Zp = 50  conectadas sin ninguna red. En estas condiciones la TPG serd 0 dB,
es decir, toda la potencia de la fuente ira a la carga. En este caso existe una adaptacion
perfecta, por lo que no hace falta ningin tipo de red de adaptacién (reconfigurable o
no), y cualquier circuito real (y con pérdidas) que introduzcamos entre fuente y carga,

degradara la potencia entregada. Lo mismo sucedera siempre que se verifique Zg = Z7.

Esta situacion habra que asumirla en determinadas frecuencias, aun cuando el objeto
del uso de las redes reconfigurables estda enfocado a situaciones con impedancias des-
conocidas y posiblemente variables. En cualquier caso habra que asegurar que en estas
situaciones las pérdidas introducidas por la red sean muy pequenas, y que el beneficio
introducido por la red en otras situaciones (otras posibles combinaciones de Zg y Z1),
compensen las situaciones triviales de adaptacién complejo-conjugada de maxima trans-
ferencia de potencia.

En la figura 3.25 se presentan los contornos de ganancia de red en dB, para distintas
impedancias de carga, asumiendo Zg = 50 2. Los contornos se han obtenido con un

conjunto de 1393 impedancias distribuidas uniformemente en carta de Smith, con limite
IT'| <0.99 (figura 3.15).

En ellos se puede ver como el contorno de 0 dB, que delimita la regién de impedancias
de carga con las que la red aporta una mejora o un empeoramiento, existe para todas las
frecuencias, y se sitiia en torno al centro de la carta de Smith, debido a que hemos asumido
Zs = 50 Q. Conforme las pérdidas de la red aumentan y nos movemos a frecuencias mas
altas, se ve como este contorno de 0 dB aumenta de tamano, lo que indica una degradacion
en las prestaciones de la red. Fuera del contorno de 0 dB, se observan ganancias positivas
tanto mayores cuanto mas nos alejamos del centro de la carta de Smith, es decir, conforme
mé&s aumenta la desadaptacion (con respecto a Zg = 50 €2). Las mejoras llegan a alcanzar
los valores de 4, 5 y hasta 6 dB en las zonas méas alejadas de la carta de Smith. Esto nos
indica que la mejora en transferencia de potencia usando redes reconfigurables sera mejor
cuanto mayor sea la desadaptacién. Es obvio que si no existe tal desadaptacion, el uso de

la red no tiene sentido.

Para evaluar la degradacion por el uso de la red en las zonas cercanas al centro

de la carta de Smith, es interesante ver los valores minimos (mdaximas pérdidas) de la
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(e) 700 MHz (f) 800 MHz

Figura 3.25: Contornos de ganancia de red [dB] para distintas impedancias Zj,, asumiendo
Zg =50 Q.
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mejor ganancia de la red, en funcion de la frecuencia. En la figura 3.26 se puede ver esta
situacion. Estos valores se encontraran en alguna impedancia cerca del centro de la carta
de Smith (donde Gr, ,, = 0 dB), y vemos como se mueven entre los —0.4 dB hasta los
—1.2 dB hasta los 750 MHz. Estos valores de pérdidas son reducidos y aceptables, aunque

vemos como a partir de los 800 MHz este valor aumenta superando los —2 dB.

Minima Ganancia de red [dB]

.2 | | | |
300 400 500 600 700 800
Frecuencia [MHz]

Figura 3.26: Valores minimos de G [dB] en funcién de la frecuencia.

Otra manera de evaluar la ganancia de red consistira en la evaluacion del porcenta-
je de superficie de carta de Smith con valores positivos de ganancia de red, es decir, el
porcentaje de impedancias de carta de Smith, para los que el uso de la red reconfigu-
rable supone una mejora en la transferencia de potencia a la carga. En la figura 3.27
se puede ver esta representacién en el ancho de banda 300—800 MHz. Alli se observa
como se obtienen coberturas por encima del 80 % hasta los 700 MHz, aunque a partir
de esta frecuencia comienza a descender de manera notablemente pronunciada. De nue-
vo, no existe ningun criterio fijo para definir el porcentaje de cobertura que asegura un
funcionamiento correcto, o que permita una definicién especifica del ancho de banda de
la red, pero a nuestro parecer, el funcionamiento adecuado de esta red podria alcanzar
hasta una frecuencia de 800 MHz aproximadamente.

Atendiendo al maximo en esta grafica, el funcionamiento 6ptimo desde el punto de
vista de transferencia de potencia se situaria en torno a los 350 MHz, frecuencia inferior
a los 600—650 MHz que habia arrojado la representacion de la cobertura en términos

de impedancias adaptables con umbrales de pérdidas de retorno y TPG. No obstante
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Figura 3.27: Cobertura de carta de Smith [ %] de drea con valores de G > 0 dB en funcién
de la frecuencia.

hay que observar que la cobertura de ganancia de red positiva a 600 MHz estd por
encima del 85 %, por lo que el funcionamiento en esa frecuencia es bueno. De hecho
ambas representaciones parece que arrojan datos contradictorios, aunque no as asi. La
cobertura con ganancia de red positiva, incluye fundamentalmente las impedancias méas
desadaptadas, donde se consigue mas ganancia de red, mientras que la cobertura basada
en umbrales de TPG y pérdidas de retorno incluye impedancias en torno al centro de la
carta de Smith. Ambas ideas no son exclusivas: hay que conseguir una buena adaptacién
de cuantas mas impedancias posibles, con bajas pérdidas, especialmente en las zonas
cercanas al centro de la carta de Smith, pero sin embargo dénde vamos a obtener méas
ganancia va a ser con las impedancias mas desadaptadas, aun cuando con la red no seamos

capaces de adaptarlas con TPG mejores que —1.5 dB.

Finalmente, también puede resultar interesante evaluar la ganancia de red promedio
en funcion de la frecuencia. El promedio se lleva a cabo en las diferentes impedancias de
la carta de Smith, y se puede observar en la figura 3.28. En ella se puede ver como el
valor promedio es superior a los 1.8 dB, y alcanza un maximo de 2.5 dB. Este maximo
estd en torno a los 650 MHz, valor para el que la cobertura en carta de Smith también
presentaba un maximo. Esta métrica viene a especificar la ganancia, en términos de
potencia entregada a la carga cuando se usa la red (con respecto a no usarla), esperable
en promedio, si suponemos que la probabilidad de cada posible impedancia de carga es

igual, es siempre positiva y ronda los 2 dB en todo el ancho de banda.
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Figura 3.28: Ganancia promedio [dB] en funcién de la frecuencia. El promedio se ha
realizado para todas las posibles impedancias de carga en carta de Smith.

3.2.5. Seleccidon del estado de la red

La configuracion del estado de la red se lleva generalmente a cabo mediante un sistema
en lazo cerrado, empleando la informacién de las potencias reflejadas e incidentes mediante
un acoplador y sendos detectores de potencia. Los algoritmos de control suelen estar
enfocados a la minimizacién de la potencia reflejada, o del cociente entre reflejada e
incidente. Sin embargo, como se vera mas adelante resulta més preciso llevar a cabo la
configuracion en base a la TPG, siempre que se conozca la impedancia de carga. En este
apartado partimos del supuesto de que somos capaces de realizar una estimacion perfecta
de dicha impedancia. La eleccion del estado se puede basar entonces en los calculos off-line
basados en los parametros de scattering medidos. De tal modo podemos saber qué estado
de la red maximiza la TPG para cada posible Z;.

Lo que puede resultar también muy interesante es ver cuantos estados diferentes son
necesarios para cada frecuencia. En la figura 3.29 se muestra dicho porcentaje en funcion
de la frecuencia, teniendo en cuenta todos los posibles valores de Z;. Resulta muy in-
teresante observar como los porcentajes de estados diferentes esta por debajo del 44 % en
todo el ancho de banda. Esto implica que de los 256 posibles estados, menos de la mitad
son los mejores estados para una determinada frecuencia. Dicho de otro modo, aun sin
tener ningun conocimiento de Zj, el espacio de bisqueda quedaria reducido de manera

automatica a menos de la mitad, e incluso a un tercio para muchas frecuencias.
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No hay que confundir la grafica anterior con el hecho de que sélo sean necesarios un
tercio de los estados de la red. Se han representado para cada frecuencia el porcentaje de
estados diferentes que aportan la maxima TPG, pero eso no quiere decir que esos sean los
mismos para otra frecuencia. De hecho se puede comprobar que en todo el ancho de banda
hay 244 estados tnicos que para alguna impedancia y alguna frecuencia proporcionan un
maximo de TPG. Esto supone un 95 % de los estados de la red.
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Figura 3.29: Porcentaje de estados diferentes que maximizan la TPG.

Un estudio mas profundo en las técnicas de estimacion de la impedancia de carga y

la configuracién de la red se vera en la seccién 3.5.2

3.3. Prototipos construidos

En esta seccion se van a presentar algunas de las redes reconfigurables simuladas vy,
en la mayoria de los casos evaluadas mediante la construccién de prototipos, durante el
desarrollo de la presente tesis doctoral. En la caracterizacién de estos disenos, no se van
a presentar todas las métricas que se han visto en el apartado anterior, sino que nos
centraremos en las mas importantes: dominio de impedancias adaptables, cobertura en
carta de Smith para unos niveles de pérdidas de retorno y ganancia de transduccion, y
ganancia de red.

Entre las redes que se van a presentar se han evaluado distintas tecnologias. Se han

realizado pruebas empleando RF 1C switches, MEMS switches, varactores y condensado-
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res ajustables digitalmente (DTC). Prototipos basados en diodos PIN seran presentados
en el apartado de optimizacién, ademés del ya presentado para ilustrar las métricas en

la seccion anterior.

3.3.1. Red reconfigurable basada en GaAs MMIC switches

El primer prototipo que se disend estaba basado en conmutadores GaAs MMIC de
Hittite [111]. La topologia que se utilizé fue la misma que se uso en [19], que consiste en
tres bancos de 4 condensadores cada uno, separados entre ellos por inversores de impe-
dancias. De este modo, el banco de condensadores del centro ejerce un efecto inductivo y
la topologia global se puede ver como una red en I, tipo C-L-C, donde cada uno de esos
componentes seria sustituido por un banco de 4 condensadores conmutados mediante los
RF switches.

Los inversores de impedancias se realizaron utilizando elementos discretos mediante
una red tipo-J. Los componentes de dicha red se calculan para la frecuencia de 450 MHz.
El esquematico de este circuito se puede ver en la figura 3.30. Los switches empleados son
el modelo HMC197 de Hittite®, de tipo single-pole double-throw (SPDT) reflectivo, es
decir el puerto comun de RF conmuta entre dos posibles salidas, de modo que el puerto
que queda aislado se queda en abierto.

En el diseno, los condensadores de RF encargados de dar la reconfigurabilidad son
conectados a uno de los terminales mientras que el otro se deja en circuito abierto. El
switch conmuta entre el camino principal de RF entre el condensador de RF a tierra y
un circuito abierto. Hacen falta condensadores de bloqueo de dc en todas las patas del
circuito, por lo que es necesario utilizar también uno en la de la senal de RF comun.

El diseno es inherentemente de banda estrecha debido a la presencia de los inversores
de impedancias, y es esperable que fuera de los 450 MHz su funcionamiento no sea
adecuado. Al disponer de 12 elementos conmutables, el nimero de estados de la red
serd de 212 = 4096.
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Figura 3.30: Esquematico de la red de 12 condensadores conmutados mediante GaAs
MMIC switches.

http://www.hittite.com/content/documents/data_sheet/hmc197.pdf
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En la figura 3.31 se puede ver una fotografia del prototipo construido sobre FR4
(e, = 4.5, tand = 0.03), utilizando condensadores de AVX y bobinas de Coilcraft. Los
valores de condensadores utilizados en cada banco se puede ver resumido en la tabla 3.2.
El prototipo, que incluye los drivers para alimentar los switches, tiene un tamano de

6x6.5 cm?.

Tabla 3.2: Valores de los condensadores empleados en la red reconfigurable.

Banco Valor C' [pF]
Banco 1 1-2-3.9-8.2 pF
Banco 2 1-2—2-3.9 pF
Banco 3 2—3.9-8.2—18 pF

e e e i e
" L]

Hi)

Figura 3.31: Prototipo construido basado en 12 GaAs MMIC switches de Hittite. La placa
incluye también los drivers para los switches.

La medida del prototipo se lleva a cabo utilizando el VNA usando el proceso descrito
en la figura 3.4. El prototipo es sélo evaluado a la frecuencia de 450 MHz dado el caracter
de banda estrecha del mismo. En la figura 3.32 se muestra los parametros Si; y Sao a
la frecuencia de interés. Lo primero que llama la atencion en esta representacion es la
elevada concentracion de “puntos” en zonas muy reducidas de la carta de Smith. El hecho
de disponer de 4096 estados haria esperar una mejor distribucion de los valores discretos

de S11 v S99, cubriendo una zona mas amplia de la carta de Smith, cosa que no sucede.
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Figura 3.32: Parametros de scattering de reflexién medidos en ambos puertos a 450 MHz
para el prototipo basado en GaAs MMIC.

Figura 3.33: Impedancias adaptables con pérdidas de retorno mejores que —10 dB y
ganancia de transduccion mejor que —3 dB a 450 MHz para el prototipo basado en GaAs

MMIC.

Para realizar una evaluacion mas objetiva de las prestaciones de la red, se propone
evaluar la cobertura en carta de Smith de impedancias adaptables con pérdidas de re-
torno mejores que —10 dB y pérdidas (ganancia de transduccién) mejores que —3 dB
(figura 3.33).

El porcentaje de area cubierto bajo estas condiciones es del 23.11 %, un valor no
demasiado elevado. De hecho, si observamos la figura 3.33, se ve claramente como la
zona cubierta no es muy grande, y esta distribuida principalmente en la zona inductiva.

Ademsds, se ha fijado como criterio para las pérdidas —3 dB, un umbral que como ya se
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ha comentado es demasiado bajo.

Las conclusiones a la vista de esta evaluacion es que el funcionamiento del prototipo es
bastante limitado. Se trata de un disenio de banda estrecha, y las pérdidas en el circuito son
demasiado elevadas lo que limita su utilidad. Estas pueden ser debidas a varias razones:
el nimero de elementos de conmutacion es muy elevado (12 MMIC switches), aun cuando
las pérdidas de insercién en éstos no son muy elevadas (unos 0.4 dB a 450 MHz). Ademés
de los switches se han utilizado muchos elementos concentrados, para los inversores de
impedancias, los condensadores de bloqueo de dc asi como los condensadores de RF
propiamente dichos, contribuyendo todos ellos a aumentar las pérdidas en la red. Ademas,
se ha visto que a pesar de disponer de 12 elementos conmutables, la “nube de puntos”
de la figura 3.32 no esta distribuida uniformemente en la carta de Smith sino que existe
una elevada concentracién en regiones muy concretas.

Otra razon para las pérdidas es achacable al disenio de los bancos de condensadores.
Se podrian haber reducido las pérdidas situando los condensadores de RF en el puerto
comun del switch, y haber terminado los otros dos puertos del switch en un corto circuito
y un abierto, lo que habria reducido el niimero de componentes y habria ayudado a reducir
las pérdidas.

Finalmente, se evalud el comportamiento no-lineal del dispositivo mediante un test
con una portadora a 450 MHz modulada AM, observandose niveles de ACPR de 42 dBc
con una potencia de entrada de 10 dBm. El punto de compresion de los switches es de

28—30 dBm, por lo que tampoco es una red apta para potencias elevadas (por encima de

1 W).

3.3.2. Red reconfigurable basada en RF MEMS switches

La tecnologia MEMS es una de las mas prometedoras y mas extendidas en los tulti-
mos anos para el disefio de redes de adaptacién reconfigurables [112]. Por esta razén se
pretende evaluar dicha tecnologia utilizando dispositivos MEMS switches disponibles en
el mercado y fabricando un prototipo.

Aunque existen en la literatura muchos disenos basados en MEMS switches, en la
mayoria de los casos se trata de disenos MMIC utilizando librerfas de alguna foundry o
de disefios que se han realizado en diversos centros de investigacién y universidades [6].
En la actualidad no existen muchas alternativas comerciales para adquirir dispositivos
MEMS switches, aunque unas pocas companias, como Radant MEMS Inc. llevan algunos
anos vendiendo dispositivos semi-encapsulados preparados para prototipaje.

Dado que Radant MEMS es de las tinicas companias que ofrecen MEMS switches co-

merciales, se escogié el modelo RMSW101° para el disefio y evaluacién de esta tecnologia

Shttp://www.radantmems.com/radantmems.data/Library /Radant-Datasheet101_1.3.pdf
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aplicada al diseno de redes reconfigurables. Este switch (figura 3.34) es de tipo single-
pole single-throw (SPST) reflectivo, y como se ve en la figura consta de tres terminales,
denominados en analogia con los transistores como puerta, drenador y fuente. El funcio-
namiento es muy sencillo: aplicando una tensién en la puerta (90—100 V) el camino entre
puerta y drenador (intercambiables) queda cerrado, mientras que al liberar la tensién, el
camino queda abierto. En el estado de conduccion las pérdidas de inserciéon son menores
de 0.2 dB para 1 GHz y en el otro estado el aislamiento es de unos 30 dB para 1 GHz. Las
dimensiones del switch son 1.9x1.85 mm? y una altura de 650 pm, y se ha de ensamblar

a la placa mediante la aplicacion de epoxy conductora de plata y wire bonding.

Source . !Gate

Figura 3.34: Fotografia del MEMS switch de Radant Inc.

El prototipo disenado se basa en la topologia presentada en la seccion 3.2.1. Esta
se basa en un diseno con 8 condensadores conmutados mediante los MEMS switches,
y tres inductancias series tal y como se muestra en la figura 3.35, donde los MEMS
switches se han representado como un transistor FET para seguir con la analogia de
puerta, drenador y fuente mostrada en la figura 3.34. Esta topologia es mas sencilla
que la usada con los GaAs MMIC switches anteriores y ademads es potencialmente de
banda ancha, al eliminar los inversores de impedancia. Los MEMS switches necesitaran
una tension de 100 V para conmutar, tensiéon que serda generada utilizando unos drivers
suministrados también por el fabricante Radant MEMS. El consumo de estos dispositivos
es practicamente despreciable, y el de los drivers sera bastante reducido (5 mA con todas
las salidas activas).

El modelo circuital de los MEMS empleados se puede ver en la figura 3.36, y han sido
extraidos de [4]. Alli se ve como en el estado de conduccién el circuito se modela mediante
una resistencia de 0.7 €2, mientras que cuando el switch estd abierto se modela mediante
una capacidad de 80 fF.

La red esta disenada y optimizada utilizando AWR Microwave Office, y en el proceso
de simulacién que se va a presentar a continuacién se han incluido los modelos de todos
los componentes. Los parametros S medidos para los MEMS switches han sido proporcio-

nados por el fabricante y también se han usado los modelos reales de los condensadores
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Figura 3.35: Esquematico de la red reconfigurable basada en 8 condensadores conmutados
mediante MEMS switches.

MEMS down

0.7Q
1nH 0.07Q 0.15nH M 0.07Q 1nH Oxide Radant MEMS switch

T_{ }_‘f Bond wire
Metal

80 fF Layer

1.1pF MEMS up 1.1pF
g&s KQ g 95KQ
f 0.1pF

(a) Modelo circuital Radant MEMS. (b) Vista frontal Radant MEMS.
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Figura 3.36: Modelo circuital para el MEMS de Radant y vista lateral del mismo [4].

de AVX y las bobinas de Coilcraft. También se han tenido en cuenta todos los efectos de
las lineas de transmisién sobre un substrato FR4. Los valores de los elementos reactivos

utilizados en el diseno se resumen en la tabla 3.3.

Tabla 3.3: Valores de los elementos reactivos utilizados en la red reconfigurable basada
en MEMS switches.

Componentes Valor
Cy, Cy 2 pF
Csy, Cy, Cg, C7 3.9 pF
Cs, Cs 5.6 pF
Ly, Lo, Lg 15 nH

Los dominios de impedancias adaptables vistas desde el puerto 1 para el margen de
frecuencias 300—800 MHz se pueden ver en la figura 3.37. Se puede observar un compor-
tamiento similar al de la red basada en diodos PIN. En frecuencias bajas la constelacion
de impedancias adaptables esta mas confinada, y ésta se va extendiendo conforme la fre-
cuencia aumenta, y colapsando en pequenas agrupaciones para los valores mas altos de

frecuencia. También se observa como existen algunas impedancias adaptables fuera de
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la carta de Smith, al igual que sucedia con con la red basada en diodos PIN. En este
apartado, estas impedancias adaptables se basan en simulaciones lineales, lo que verfica
la idea ya expresada anteriormente de que esta situacion no es errénea y no se debe a

errores de medida.

La cobertura en términos de porcentaje de impedancias adaptables con pérdidas de
retorno mejores de —10 dB y ganancia de transduccién mejor que un umbral, se represen-
tan en la figura 3.38. En ella, se observa como para un umbral de —2 dB la cobertura es
superior al 50 % en el margen 300—700 MHz, con un maximo cercano al 70 % a 500 MHz.
Restringiendo mads la definicién de cobertura a —1.5 dB, el ancho de banda al 50 % llega
s6lo hasta los 600 MHz, con un méximo del 60 % a 450 MHz. En cualquier caso, parece
evidente que por encima de los 700 MHz las prestaciones de la red no van a ser adecuadas

para su uso.

Finalmente, se presentan las simulaciones para la ganancia de red en funcién de la im-
pedancia de carga para distintas frecuencias 3.39, asi como el porcentaje de impedancias
de carta de Smith con ganancia de red mayor que 0 dB. Es interesante observar como la
cobertura, segun la ganancia de red, es decreciente desde los 300 MHz, con un 90 % hasta
los 900 MHz en los que llega a un 25 %.

El prototipo fabricado utilizado los MEMS de Radant Inc. se puede ver en la figu-
ra 3.41. Desafortunadamente no disponemos de los datos medidos del prototipo, ya que no
fue posible llevar a cabo dichas medidas por problemas de funcionamiento de los MEMS
switches. Como ya se comentd en el capitulo 2, la tecnologia MEMS todavia presenta
bastantes problemas en términos de fiabilidad (ciclos de vida limitados, en especial bajo
condiciones de hot-switching) debido a la madurez de la tecnologia, asi como problemas
de ESD. Estas pueden ser algunas de las razones para los problemas técnicos que se han

detectado para este tipo de dispositivos en el desarrollo de esta tesis.

Por tltimo, resulta interesante comparar esta red con la basada en diodos PIN, ya
que ambas estan diseniadas para las mismas frecuencias y ambas cuentan con 8 elementos
configurables y 256 estados. Los resultados muestran que la red basada en diodos PIN
ofrece un comportamiento mejor, especialmente en altas frecuencias, si nos fijamos en la
ganancia de red y la cobertura. Ademds hay que tener en cuenta que los resultados de
la red basada en PIN son medidos y los basados en MEMS son simulados. En contra
de la red basada en diodos PIN, estd el consumo de éstos (35 mA), frente al consumo
despreciable de los MEMS. Por su parte, la red basada en PIN es capaz de soportar
valores elevados de potencia mientras que la basada en MEMS no. Basandonos en estos
argumentos parece mas interesante la alternativa de los diodos PIN, sobre todo en bajas
frecuencias (< 2 GHz) y aplicaciones de alta potencia donde el consumo de los diodos

no influya de manera decisiva en la eficiencia. Es posible que moviéndonos a frecuencias
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Figura 3.37: Impedancias adaptables segtin ecuaciéon 3.2, para el prototipo basado en

MEMS.
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Figura 3.38: Cobertura en carta de Smith, definida como el porcentaje de impedancias
adaptables con unas pérdidas de retorno mejores que —10 dB y una ganancia de trans-
ducciéon mejor que un umbral T' PGy, en funcién de la frecuencia para el prototipo basado
en MEMS.

més altas (por encima de 2 GHz) los MEMS ofrezcan mejor comportamiento que los
PIN debido a sus menores pérdidas de insercién. De nuevo, la aplicacién final de la red

serd determinante en la eleccién de una tecnologia u otra.

3.3.3. Red reconfigurable basada en varactores

Las redes basadas en varactores han sido ampliamente utilizadas en el disenio de redes
de adaptacion reconfigurables. En este apartado vamos a presentar un disenio a 900 MHz
utilizando varactores de Skyworks (SMV-1413).

La topologia empleada estd basada en lineas de transmisién con dos stubs acabados en
sendos varactores, tal y como se ve en la figura 3.42. Es necesario anadir dos condensadores
para bloquear la tensién de dc de control de los varactores, asi como dos chokes para evitar
la fuga de la RF. La tension de ruptura de los varactores estd en torno a los 30 V. El
rango de impedancias adaptables se puede ver en la figura 3.44. En ella se ha representado
la regién de impedancias adaptables obtenida en simulacion, y la correspondiente a las
medidas del prototipo barriendo la tension de control de los varactores con pasos de 1 V.
La cobertura de impedancias perfectamente adaptables en simulacion, barriendo las dos
tensiones de control entre los 0 y los 30 V cubre alrededor del 83 % de la carta de Smith.
Una fotografia del prototipo se puede ver en la figura 3.43.
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—j1. —j1.
(e) 700 MHz (f) 800 MHz

Figura 3.39: Contornos de ganancia de red [dB] para distintas impedancias Zj,, asumiendo
Zs =50 Q, para el prototipo basado en MEMS.
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Figura 3.40: Cobertura en términos de porcentaje de impedancias con ganancia de red
positiva para el prototipo basado en MEMS.

Figura 3.41: Prototipo basado en 8 MEMS switches de Radant MEMS.

En la figura 3.45 se puede ver las pérdidas de retorno de red para distintas condiciones
de carga. Estas siguen el patrén mostrado en las impedancias perfectamente adaptables en
la figura 3.44, aunque en este caso se ha calculado con las medidas obtenidas a tensiones
discretizadas de los varactores. Es por ello que se pueden observar los puntos como si se
tratase de una red discreta. Se observa una buena concordancia entre los datos simulados

y medidos, siendo la diferencia una ligera rotacion de la constelacién.
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Figura 3.42: Circuito basado en varactores.

-j1.0

Figura 3.44: Regién de impedancias perfectamente adaptables (simulacién) para el diseno
basado en dos varactores a 900 MHz. Las impedancias adaptables medidas (circulos
azules) han sido superpuestas sobre la regién obtenida en simulacion.
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(a) Simulacién. (b) Medida.

Figura 3.45: Pérdidas de retorno a 900 MHz para la red basada en varactores.

(a) Simulacién. (b) Medida.

Figura 3.46: Ganancia de transduccién a 900 MHz para la red basada en varactores.

(a) Simulacién

Figura 3.47: Ganancia de red a 900 MHz para la red basada en varactores.
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En la figura 3.46 se muestra la comparacion en términos de TPG. Esta se mantiene por
encima de —2 dB para un amplio margen de impedancias, aunque las minimas pérdidas
se localizan en la zona capacitiva. Para Z; = 50 (2, las pérdidas son algo inferiores a
—0.5 dB en la red simulada y ligeramente superiores a —0.5 dB para la red medida. La
cobertura en carta de Smith para las redes simulada y medida se puede ver en tabla 3.4.
Aunque se observa que existe buena concordancia entre los datos medidos y simulados,
se puede ver como conforme se hace mas estricto el umbral de TPG, la discrepancia en
la cobertura es mayor. Asi, bajo el criterio de —3 dB, la discrepancia es de un 3%, y
sube hasta méas de un 10% para los —1.5 dB. Este efecto también se puede ver en la
figura 3.46, dénde se ve que los contornos de TPG mayores que —2 dB son muy similares,
mientras que para los de —1 dB e inferiores existe mas discrepancia. Esto se debe a que la
magnitud que estamos midiendo es una superficie, por lo que una pequena diferencia en

los contornos de TPG puede dar lugar a una diferencia substancial en el area computada.

Tabla 3.4: Porcentaje de cobertura en carta de Smith para pérdidas de retorno mejores
que —10 dB y diferentes umbrales de TPG.

Umbral TPG [dB] Simulado [%] Medido [ %)]
-3 dB 72.64 69.48
—2 dB 63.36 55.28
—1.5dB 55.65 44.80

En la ganancia de red se observa también una amplia zona con valores positivos, con
unas pérdidas de alrededor de —0.5 dB para el centro de la carta de Smith. La cobertura
en términos de porcentaje de carta de Smith con ganancia de red positiva llega al 86.6 %

para la simulacién y el 81.03 % para la red medida.

Se puede concluir que el disefio de este prototipo es bastante satisfactorio. Se han
conseguido buena concordancia entre el circuito simulado y medido, obteniéndose valores
de cobertura por encima del 60 %. Para manejar potencias més elevadas se podrian apilar
varios varactores sin aumentar de manera significativa las pérdidas. Por la simplicidad
de los disenos con varactores, éstos siguen siendo una alternativa muy usada, aunque el
control es complicado por requerir elevados voltajes y en determinadas aplicaciones una
muy alta precision. Nuevos disenos con menos parasitos y mayor capacidad de manejo de

potencia pueden ayudar a solventar algunos de estos problemas.
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3.3.4. Red reconfigurable basada en DTC

Una de las tecnologias més novedosas son los recientemente aparecidos condensado-
res ajustables digitalmente, basados en tecnologia Dune™ UltraCMOS®) de Peregrine.
Se trata de un producto encapsulado que permite obtener una capacidad controlable
digitalmente en el rango 100-3000 MHz. Esta solucién integrada presenta interesantes
propiedades debido a su compacto tamano, reducidas pérdidas y facil control e interfaz
con sistemas digitales. Ademas, estos dispositivos pueden manejar valores de potencia de
hasta 38 dBm.

El modelo circuital equivalente del DTC se puede ver en la figura 3.48, donde se
incluyen todos los parasitos asociados al encapsulado, y donde la capacidad Cs y la

resistencia R, son dependientes del estado del dispositivo, mediante la expresion

Cs = 0.129 - state + 0.6 [pF] (3.39)
20
R, = 50 + 0.7 [Q] (3.40)
tat _—
state + state + 0.7

con state = 0...31, la variable que representa el estado del DTC.

0.27 nH R Cs 0.27 nH
N % 0 YL
A
0.5 pF 10KQ 10KQ 0.5 pF
70 70

|

Figura 3.48: Esquematico del modelo circuital equivalente de un DTC de Peregrine.

En la figura 3.49 se puede ver la variacion de la capacidad y resistencia serie variables
con el estado del DTC. La capacidad varia linealmente entre los 0.6 pF y los 4.6 pF, lo
que da un rango de capacitancia de 7.6. La resistencia serie tiene un maximo para los
estados 3—5 y luego es decreciente conforme se incrementa el estado. El valor maximo de
la resistencia serie es de unos 3 2, descendiendo luego hasta los 1.3 €). Este valor sera el
que limite fundamentalmente las prestaciones de las redes basadas en D'TC, ya que es de
donde las pérdidas en el dispositivo van a venir principalmente.

Este tipo de dispositivos se pueden ver como versiones discretas de los varactores, de

modo que todas las técnicas, topologias y estrategias de disenio, se podran aplicar para
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Figura 3.49: Ry y Cs en funcién del estado del DTC.

estos dispositivos. Por ello, vamos a utilizar una topologia basada en dos stubs al igual
que se presentd para los varactores, substituyendo éstos por los DTCs. Los parametros
del circuito (longitud de las lineas de transmisién) se han optimizado para maximizar la
cobertura a 900 MHz. El circuito simulado se puede ver en la figura 3.50.

6 mm 27 mm 6 mm
—— F——

7 mm 7 mm

DTC1 DTC2

Figura 3.50: Circuito basado en DTCs.

El rango de impedancias adaptables a la frecuencia de 900 MHz se puede ver en la
figura 3.51. Dado que hay dos DTC en el circuito, el ntimero de estados serd 322 = 1024.
En la figura se han indicado también a cual de los DTCs corresponden las trayectorias
observadas en el patron de impedancias adaptables, indicando la direccion en la que la
variable state va aumentando.

Se observa una buena cobertura en la carta de Smith, aunque existe una region donde
existe una gran acumulacién de puntos. Con la topologia escogida y en general dadas las
caracteristicas de los dispositivos DTC, va a ser complicado obtener una distribucién de

las impedancias adaptables mas uniforme. Disenos con mas de 2 DTC son posibles, pero
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el ntimero de estados (323 = 32768 para 3 DTC) empieza a ser muy elevado, con lo que

se incrementa también la complejidad de los sistemas de control, asi como las pérdidas.

Figura 3.51: Impedancias adaptables por el circuito basado en DTCs a 900 MHz.

Las prestaciones en términos de pérdidas de retorno, ganancia de transduccion y
ganancia de red a la frecuencia de 900 MHz se presenta en la figura 3.52. Las pérdidas
de retorno siguen el patréon de las impedancias adaptables de la figura 3.51, y se puede
ver como la region de —10 dB es amplia y ocupa gran parte de la carta de Smith.
Los contornos de ganancia de transduccion ofrecen una region mejor que —2 dB también
bastante amplia, consiguiendo un 51 % de carta de Smith con pérdidas de retorno mejores
que —10 dB y G > —2 dB. Por tltimo se presenta la ganancia de red, también con una
amplia zona con ganancia positiva, que llega a ocupar el 83.2% de la carta de Smith, y
llegando a valores de 3 dB para las regiones mas alejadas del centro.

A la vista de los resultados, se puede concluir que las redes basadas en DTC son
una interesante alternativa para el disenio de redes reconfigurables. Entre los aspectos
mas atractivos figuran su facil integracion con sistemas digitales, la capacidad de crear
circuitos muy compactos y sin necesidad de circuitos de bias, y los niveles de potencia
relativamente elevados que pueden soportar (38 dBm segun el fabricante). Entre sus
inconvenientes hay que incluir la complejidad cuando se incluyen mas de dos elementos
DTC, y las pérdidas del circuito, que pueden ser limitantes a frecuencias mas elevadas.
En comparacion con una red equivalente basada en varactores, se puede observar que
las prestaciones obtenidas en términos de cobertura son ligeramente superiores usando
varactores. Sin embargo existen otras caracteristicas que pueden hacer mas interesante el
uso de los DTC, como su manejo de potencia o su facil control y configuracion, de modo

que la eleccién de un tipo de dispositivo u otro tiene que llevarse a cabo en base a los
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Figura 3.52: Pérdidas de retorno, ganancia de transduccion y ganancia de red a 900 MHz
para la red basada en DTCs.

distintos criterios que, desde el punto de vista de la aplicacion final, sean mas interesantes.

3.4. Automatizacion del proceso de diseno y optimi-
zacion de redes reconfigurables

La teorfa analitica para el diseno de redes de adaptacion fijas de banda ancha fue
establecida hace ya tiempo por Fano [113]. Més tarde, una nueva visién de este problema
fue establecida mediante la introduccion de un nuevo método de diseno llamado Real
Frequency Technique (RFT) [114]. Todas esta técnicas han contribuido ampliamente a
la investigacion en este campo con resultados muy interesantes, pero de aplicabilidad

limitada a las redes de adaptacién fijas.
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Cuando se trata de redes de adaptacién reconfigurables, no existe mucha literatura al
respecto de andlisis tedricos y optimizacion de dichas redes, fundamentalmente debido a
la complejidad que éstas entranan. En [109] se utiliza un método derivado de RFT para
sintetizar redes reconfigurables multibanda, si bien no hay mucha informacion respecto a
las pérdidas de la red. En [101] se presenta un método de optimizacién para redes basadas
en MEMS en el ancho de banda 20—50 GHz, pero no se realiza un analisis profundo sobre

la topologia y el tinico criterio de optimizacion son las pérdidas de retorno.

La problematica del diseno, optimizacion y automatizacién de las redes de adaptacion
reconfigurables estriba en la existencia de multiples y diferentes estados de la red. Aunque
la mayoria de simuladores de circuitos de RF y microondas (Agilent ADS, AWR Micro-
wave Office) disponen de herramientas para simular este tipo de circuitos, el proceso de
automatizacion y de optimizacién puede resultar tedioso debido a la naturaleza multi-
estado de los circuitos. La definicién de metas de optimizacion resulta compleja y ademas
los algoritmos de optimizacién de que disponen no ofrecen las prestaciones necesarias,

cuando la funcién objetivo es compleja y/o existen muchas variables a optimizar.

Para intentar solventar estos problemas, se podrian adaptar técnicas de diseno tedrico
de redes fijas al diseno de redes reconfigurables, pero estos métodos generalmente asumen
componentes ideales, y ademds la inclusién de los elementos de ajuste (switches, varac-
tores) no es sencillo. Por ello, se va a proponer aqui un novedoso método de diseno y

optimizacién de redes reconfigurables controladas digitalmente.

La propuesta parte de la definicion de una celda bésica de conmutacion, que es repetida
un cierto numero de veces hasta que se cumplen las metas fijadas en la optimizacion.
El proceso de simulacién, automatizacion y optimizacion se llevara a cabo utilizando
Matlab, modelando de manera precisa todos los componentes utilizados incluidas las
lineas de transmision. Como método de optimizacién se emplearan algoritmos genéticos
usando el toolbox de Matlab. Esta técnica permitira asegurar el diseno maés sencillo
de una red reconfigurable que cumpla las especificaciones fijadas, esto es, utilizando el
minimo nimero de celdas y por tanto de componentes. Como elementos de conmutacion
se emplearan los didos PIN previamente presentados, aunque el método seria extensible

al uso de otras tecnologias de conmutacion.

Respecto a la definicién de metas de optimizacién, de manera general se distinguira en-
tre disenos genéricos, y disenos especificos. Los primeros estaran pensados para la gene-
raciéon de redes que cubran la mayor superficie posible en la carta de Smith, entendiendo
la cobertura de carta de Smith en los términos anteriormente descritos. Los disenos es-
pecificos seran aquellos que se centren en una region o trayectoria especifica en la carta
de Smith, situacion 1til en los casos en que se disponga de manera previa de dicha in-

formacion. Ademas, estos disenios podran ser calculados como de banda ancha o banda
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estrecha. La banda de frecuencias en la que nos centraremos sera en UHF.

3.4.1. Proceso de diseno

Se propone definir una celda basica de conmutacién como elemento primario para
el diseno de redes mas complejas. Esta celda tiene que ser una estructura simple, pero
lo suficientemente versatil como para permitir la generaciéon de redes mas complejas.
Como nos estamos centrando en aplicaciones en UHF, la red consistira en elementos
concentrados reactivos: condensadores y bobinas, y los conmutadores que proporcionaran
la reconfigurabilidad. Con esta premisa, creemos que una seccion en L de dos elementos,
posicionando el switch en serie con el elemento paralelo, puede ser una buena elecciéon.

Un esquematico de la celda basica se puede ver en la figura 3.53.

Figura 3.53: Esquematico simplificado de la celda basica de conmutacién. Consta de dos
elementos reactivos Z; = jX; vy Zy = jXs, con X; y Xy, positivos o negativos y el
elemento de conmutacion en serie con el componente paralelo.

Para tener una prediccion precisa de las pérdidas en la red, los elementos reactivos se
van a modelar utilizando los mismos modelos que se usan en Microwave Office. En concre-
to usaremos los modelos de ATC (American Tecnical Ceramics) para los condensadores
y los de Coilcraft para los inductores. La figura 3.54(a) muestra el modelo de condensa-
dor proporcionado por ATC. Ademas de los componentes que aparecen en la figura, se
definen la frecuencia de resonancia serie F}., el factor de calidad Q(f) y la frecuencia a la
que se define el factor de calidad, Fy. La impedancia del condensador se puede calcular

mediante la siguiente expresion

1
7 =

— 4 27/ (3.41)
2w fC (W +])

con Q(f) definido como
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i

) Modelo de condensador. ) Modelo de bobina.

Figura 3.54: Modelos circuitales empleados en la simulacién para los elementos reactivos,
condensador y bobina.

Q) =@ <FLQ>_1 : (3.42)

Se dispondra de un conjunto de condensadores de 42 valores comerciales en el rango
0.1 pF — 101 pF.
Para las bobinas se utilizara el modelo de Coilcraft de la figura 3.54(b). En este

modelo es sencillo calcular la impedancia de la misma teniendo en cuenta la expresion de

la resistencia variable R.,., que se puede expresar como

R = K\/f (3.43)

donde f es la frecuencia y K es la coeficiente de resistencia suministrado por el
fabricante. Se emplearan de nuevo 42 posibles valores comerciales en el rango 1 nH —
100 nH.

Adicionalmente a estos 84 posibles valores reactivos, se consideraran dos situaciones
especiales: el corto circuito y circuito abierto, que se usaran como componentes virtuales
para dotar de mayor flexibilidad al diseno. De este modo, si el elemento corto circuito
aparece tanto en la rama serie como en la paralelo, no se montara ningtin componente
(0 en su defecto una resistencia de 0 2). El elemento circuito abierto sélo tendra sentido
en las ramas en paralelo, y anulara el efecto del switch correspondiente. En la rama
serie el uso de un circuito abierto anularia toda la operacion de la red, por lo que no se
considerara.

Los elementos de conmutacién que se usaran son los descritos en la seccién 3.2.1.
Los diodos PIN iran en serie con el elemento reactivo paralelo, de modo que cada celda
bésica presentara dos estados distintos, y si lo extendemos a una red con N celdas,
el ntimero total de estados serd 2V. En la simulacién se incluirdn los pardmetros de
scattering medidos para los diodos PIN en ambos estados, teniendo en cuenta también
los circuitos de bias. Habrd que tener en cuenta que, en caso de que el elemento reactivo

paralelo resulte ser una inductancia, habra que anadir un condensador en serie para
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bloquear la componente dc del circuito de bias de los diodos PIN. Este condensador sera lo

suficientemente grande para que la senal de RF vea practicamente un cortocircuito.
Finalmente, también se tendra en cuenta el efecto de las lineas de transmision. Los

prototipos se construirdn sobre un substrato FR4. En la figura 3.55 se puede ver una

representacion 3D del layout de la celda basica con todos sus componentes.

circuito
de bias

RFout

Figura 3.55: Layout de la celda bésica de conmutacion.

lel leZ leN
jXZl .jXZZ ]XZ

Celda 1 Celda 2 Celda N

i i i
= = =

Figura 3.56: Ejemplo de concatenacion de N celdas basicas de conmutacién para generar
la red final.

La generacion de redes mas complejas se llevard a cabo mediante la concatenacion de
las celdas basicas previamente descritas, como se puede observar en la figura 3.56. En ella
vemos como el elemento serie de la celda i—ésima es denotado por su impedancia Z;; =
1X1;, donde Xy; sera positivo en caso de ser una inductancia y negativo en caso de una
capacitancia. El elemento paralelo se denota por la impedancia Z5; = j X5;. Yendo un poco

mas alld, podemos agrupar este elemento reactivo junto con el diodo PIN, y caracterizarlo



124 Automatizacion del proceso de diseno y optimizacion de redes reconfigurables

mediante una admitancia que denotaremos como Yy} para el estado off del PIN y Y.
para el estado on. Dada esta representacion simplificada, la celda quedara totalmente

caracterizada por las dos matrices de transmision ABCD, denotadas por T y T}

Vo )

7;0 _ ( 1 +é311/2@ lez ) (344)
Vg .

jvil _ ( 1 +é1h}/22 lez ) ) (345)

Una de las ventajas del uso de las matrices de parametros ABCD es que el resultado de
la concatenacion de varias celdas, se puede calcular mediante el producto de las matrices
de parametros ABCD de cada celda individual. De este modo, si suponemos una red de N
celdas, con N, = 2V estados, donde el estado k—ésimo se puede escribir como un vector
k ={k(1),k(2),...,k(C)} y cada elemento k(i), es 1 6 0 dependiendo de la activacion o
desactivacién del switch, la matriz Ty resultante de la concatenacion se podra formular

como

N
T = [ T. (3.46)
n=1

La transformacion entre las matrices de parametros ABCD y S se puede llevar a cabo
facilmente utilizando las relaciones correspondientes [107]. Una vez obtenido el conjunto
de matrices de scattering, se podran llevar a cabo los calculos pertinentes para evaluar

cada solucion.

3.4.2. Optimizacion de la red
3.4.2.1. Algoritmos genéticos

El problema de optimizacién se puede formular del siguiente modo. Asumamos que
se tiene una red compuesta por N celdas, o lo que es lo mismo 2V estados diferentes. El
numero de elementos reactivos a optimizar en la red serd 2 - N, y el espacio de posibles
valores para cada uno de esos elementos es de 86 elementos (42 capacitivos, 42 inductivos,
corto circuito y circuito abierto). El proceso de optimizacién consistira en encontrar los
valores de esos 2+ N elementos dentro de los posibles 86, que minimice (o maximice) una
determinada funcién de coste, en la que se incluird la meta o metas que queremos que
la red cumpla. Conforme aumente el nimero de celdas N el problema de optimizacion
se volvera mas complejo, ya que aunque el ntimero de variables a optimizar aumenta
linealmente con N, el nimero de estados de la red aumenta exponencialmente con N, y
hay que tener en cuenta que en el proceso de optimizacién se evaluaran todos los posibles

estados de la red.
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Como algoritmo de optimizacién en este trabajo se propone el uso de algoritmos
genéticos (GA). Los algoritmos genéticos son algoritmos de optimizacion y busqueda que
se basan en los principios de la genética y seleccién natural, de manera que una poblacién
compuesta por muchos individuos evoluciona bajo unas reglas de seleccion hasta un estado
que maximice la funcién objetivo, o equivalentemente, minimiza la funcién de coste.

Este método fue desarrollado por John Holland en los anos 60 y 70 y posteriormente
popularizado por David Goldberg. Desde entonces los GAs han sido ampliamente estu-
diados, experimentados y aplicados en diferentes campos de la ingenieria como el diseno
de antenas o la optimizacién de circuitos de microondas [115]. Entre las caracteristicas

mas interesantes de los GAs estan las siguientes:

Permite funciones de optimizacion de variable continua o discreta.

Evalta simultaneamente una gran cantidad de soluciones posibles.

Permite la bisqueda en un espacio multidimensional.

Permite optimizar variables con funciones de coste muy complejas.

Pueden devolver una lista de posibles 6ptimos, y no sélo uno.

Por estas ventajas, los GA producen resultados sorprendentes donde otros algoritmos
fallan. Entre los inconvenientes estan la lentitud del proceso, pero en aplicaciones como

ésta donde no es necesario un procesado en tiempo real no supone una gran desventaja.

3.4.2.2. Funcién de coste

La definicién de la funciéon de coste va a ser uno de los aspectos claves para la op-
timizacién de las redes. Esta definicién serd dependiente del tipo de red que se quiera
sintetizar y del comportamiento en términos de ancho de banda que se busque.

Si el objetivo es disenar una red reconfigurable de propdsito general, ésta debera de ser
capaz de adaptar la mayor cantidad de posibles impedancias posibles con un minimo de
pérdidas. Ya se estudié en la seccién anterior la manera de definir la cobertura en carta de
Smith como el nimero de impedancias adaptables con unas pérdidas de retorno mejores
que un determinado umbral (tipicamente —10 dB) y con una ganancia de transduccién
mejor que otro umbral (tipicamente —1.5 dB). El proceso consistird, por tanto, en el
calculo para cada solucién de los parametros S para todos los estados a una frecuencia
dada y calcular la cobertura utilizada con cada solucién, que se corresponderia con la
funcion de fitness a maximizar.

Para evaluar la cobertura se emplearan un total de 511 posibles impedancias unifor-

memente distribuidas en carta de Smith. Hay que tener en cuenta que cuanto mayor sea
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este nimero mayor serd el tiempo empleado por el algoritmo, pues habra que evaluar las
pérdidas de retorno y ganancia de transduccién para cada impedancia, para cada estado
de la red, para cada frecuencia y para cada una de las posibles soluciones (cromosomas)
del GA. Por ello consideramos que 511 es un buen niimero en términos de compromiso
prestaciones-complejidad.

En el caso de sintetizar una red de banda estrecha (BW < 100 MHz), lo habitual
sera evaluar la funcién de fitness cobertura en una unica frecuencia. Si se desea un disenio
de banda ancha habra que calcular la cobertura para distintas frecuencias, y generar una
funcion de fitness que sea la ponderacién de los valores de cobertura a distintas frecuen-
cias. De nuevo habra que establecer un compromiso en el nimero de frecuencias a evaluar
para que el coste computacional no se dispare. Evaluando en tres frecuencias distintas, los
extremos de frecuencia superior e inferior y en la frecuencia central, ponderando igual-
mente la cobertura en cada una de ellas, es esperable obtener un comportamiento de
banda ancha adecuado.

Otro comportamiento que puede ser deseado es el de multibanda. En esta situacion,
nos interesara cumplir unas prestaciones en determinadas frecuencias (considerando que
en torno a cada una de ellas un comportamiento de banda estrecha). La definicién en
este caso serd similar a la de banda ancha, especificando las frecuencias de interés, pero
con el componente adicional de que no nos interesara que fuera de estas frecuencias el
funcionamiento de la red no sea el adecuado.

Si el objetivo es disenar una red reconfigurable de propésito especifico, habrd que
redefinir la funcién de fitness. Si se pretende optimizar una red reconfigurable para una
antena de la que se conoce su variabilidad en la impedancia de entrada, en vez de evaluar
toda la carta de Smith, la funcién de fitness se cenird unicamente a la regién en la que

sabemos que la impedancia de entrada de la antena va a tomar valores.

3.4.2.3. Numero de celdas

Una de las ventajas a destacar de este proceso de automatizaciéon y optimizacion
es la del diseno de una red minima, es decir, con el minimo niimero de elementos, que
cumpla las especificaciones propuestas. La manera de establecer el niimero de celdas se
realizard de la siguiente manera. Se comenzard con una celda bésica, se llevard a cabo
la optimizaciéon de dicha red compuesta por una celda bésica, hasta que se verifique la
funcion de fitness o se alcance el nimero maximo de iteraciones. Si no se han cumplido los
requisitos propuestos en la funcion de fitness se aumentara el tamano de la red, anadiendo
otra celda bésica. El proceso se repetird anadiendo celdas basicas hasta que se cumplan
los criterios propuestos. De esta manera aseguraremos la red de tamano minimo que

verifique la funcion de fitness propuesta.
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Figura 3.57: Evolucién de la cobertura en funcién del nimero de celdas para una red de
banda ancha 400—700 MHz.

Para ilustrar la idea se lleva a cabo un proceso de optimizacion para una red genérica
en el ancho de banda 400—700 MHz. Se pretende evaluar la evoluciéon de la cobertura
en carta de Smith (RL< —10 dB y Gy > —1.5 dB) en funcién del niimero de celdas. La
funcion de fitness se evaluar en las frecuencias de 400, 550 y 700 MHz y posteriormente
es ponderada de manera equitativa.

En la figura 3.57 se puede ver el resultado de la cobertura obtenida hasta un total
de 9 celdas. Inicialmente, la cobertura aumenta de manera practicamente lineal entre
1 v 4 celdas. Esta tendencia cambia a partir de las 5 celdas, donde se observa que la
curva tiende a saturar. Este efecto es debido al aumento de las pérdidas que conlleva el
incremento de celdas. De hecho, es esperable que si se siguiera aumentando el ntimero
de celdas, la cobertura comenzara a descender, debido a que las pérdidas adicionales que
aporta el anadir una celda son mayores que el beneficio en términos de cobertura.

Supongamos ahora que la meta de nuestro diseno es alcanzar una cobertura del 60 %.
Con una red de 5 celdas serfa suficiente, mientras que si quisiéramos un 70 % deberfamos
utilizar 7 celdas. Hay que tener también en cuenta que la complejidad de la red en
términos de nimero de estados aumenta exponencialmente con el nimero de celdas, de
modo que hay que valorar el compromiso entre la mejora en términos de cobertura que
puede aportar anadir una celda mas y la complejidad en términos de niimero de estados,
configurabilidad o consumo. Asi, pasar de 7 a 9 celdas aporta alrededor de un 4% de

mejora de la cobertura, pero a costa de pasar de una red de 128 estados a una de 512.
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Figura 3.58: Representacion 3D de la cobertura en funcién de la frecuencia y el ntimero
de celdas para una red de banda ancha 400—700 MHz.

En la figura 3.58 se puede ver una representacion de la cobertura en funcién de la
frecuencia y el niimero de celdas. En ella se puede observar como la cobertura se mantiene
en los valores deseados y relativamente plana a lo largo del ancho de banda de diseno de

la red.

3.4.3. Ejemplos de diseno

En esta secciéon se van a mostrar dos ejemplos de redes optimizadas utilizando el
método anteriormente descrito. El primero de ellos es un diseno genérico de banda an-
cha optimizado para su funcionamiento en el ancho de banda 300—800 MHz, que podria
ser util por ejemplo, para sistemas DVB-H. El segundo de ellos es un diseno especifi-
co atendiendo a la impedancia de entrada de una antena de tipo ranura previamente

caracterizada.

3.4.3.1. Red genérica 300—800 MHz

En este ejemplo se propone el diseno de una red genérica para cubrir el ancho de
banda 300—800 MHz [116]. El criterio de optimizacién es la maximizacién de la cobertura
(RL< =10 dB y Gr > —1.5 dB) en carta de Smith, calculada en tres frecuencias y
ponderada equitativamente para obtener la funcion de fitness. Para obtener el niimero

de celdas necesarias en la red se lleva a cabo una simulacién equivalente a la de la
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figura 3.57, y se concluye que un nuimero de 7 celdas proporciona un buen compromiso
entre complejidad y prestaciones en términos de cobertura. Para este ntimero de celdas
las simulaciones predicen una cobertura por encima del 60 % para casi todo el ancho de
banda. Los elementos sintetizados para esta red asi como los valores se pueden ver en la
figura 3.59. El algoritmo de optimizacion ha sintetizado 6 condensadores, 7 inductancias

y un corto circuito en la ultima celda.

| | I |
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30 pF 20 pF 10 pF 39 pF
5.6 pF
6.8 nH 19 nH 16 nH 24 nH

L
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e —]

Figura 3.59: Esquematico para la red genérica de banda ancha y 7 celdas.

Figura 3.60: Fotografia del prototipo genérico de 7 celdas construido.

Para verificar que el algoritmo de optimizacion funciona de manera correcta se ha
construido un prototipo sobre FR4 (figura 3.60), con los componentes obtenidos mediante
el GA. En la figura 3.61 se muestra la comparativa entre los datos medidos y simulados
relativos a la cobertura de la red en funcion del ancho de banda, considerando como limite
para las pérdidas de retorno —10 dB y para la TPG valores de —1.5 y —2 dB. Se puede
ver como existe muy buena concordancia entre los datos medidos y simulados en todo el
ancho de banda, lo que indica que todo el mecanismo de automatizacion y optimizacién
funciona de manera correcta. Respecto a la cobertura para Gy > —1.5 dB, se puede ver
como esta estd por encima del 50 % para el ancho de banda 300—800 MHz, alcanzando
casi el 70% en el margen 400—700 MHz. Relajando las condiciones hasta —2 dB, se

obtiene una cobertura del 60 % en todo el ancho de banda llegando casi al 75% en el
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Figura 3.61: Cobertura para la red optimizada de 7 celdas, para RL< —10 dB y varios
umbrales de TPG.

(a) Pérdidas de retorno. (b) Ganancia de transduccion.

Figura 3.62: Pérdidas de retorno y TPG medida para la red genérica de 7 celdas a
500 MHz.

centro. En este punto, resulta interesante comparar este diseno optimizado con el diseno
basado en 8 diodos PIN empleado al principio del capitulo para ilustrar las figuras de
mérito y medidas. En términos de cobertura, dicha red basada en 8 diodos PIN presentaba
valores de cobertura por encima del 60 % bajo los umbrales de —10 dB y —1.5 dB. La
red optimizada en la misma banda frecuencial, consigue con 7 diodos PIN, un incremento
del 10% en la cobertura para todo el ancho de banda (ver figura 3.21). El proceso de

optimizacién basado en GA ha conseguido con un elemento de conmutaciéon menos, y
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por tanto una reduccién del nimero de estados del 50 %, unas prestaciones en términos
de cobertura superiores, lo que indica la utilidad de los algoritmos de optimizacién en el
diseno.

Finalmente, En la figura 3.62 se puede ver la distribucién de las pérdidas de retorno

y la ganancia de transduccion a 500 MHz para distintas impedancias.

3.4.3.2. Diseno especifico 425—525 MHz

Existen situaciones en las que no es necesario una red reconfigurable que cubra toda
la carta de Smith. Si estamos en una aplicacion de adaptacién de antena y conocemos de
antemano los valores que con mayor probabilidad la impedancia de entrada de la antena
va a tomar, no es necesario una red que cubra toda la carta de Smith, si no que con cubrir
solo la regién deseada es suficiente. Esto permitird una simplificacion del diseno de ésta
y un incremento de las prestaciones debido a las menores pérdidas asociadas con una red
mas sencilla.

En este contexto se propone el diseno de una red reconfigurable de propdsito es-
pecifico [116], en el ancho de banda 425—525 MHz (que puede ser considerado de banda
estrecha) para cubrir la variabilidad de la impedancia de entrada de una antena de tipo
ranura (figura 3.63), que previamente ha sido estudiada y caracterizada, para obtener di-
cha distribucion estadistica [117]. La variacién de la impedancia en carta de Smith para
el ancho de banda 425—525 MHz se puede ver en la figura 3.64.

Figura 3.63: Fotografia de la antena tipo ranura.

Observando dicha variacion resulta evidente que el diseno de la red reconfigurable

puede quedar simplificado con respecto al de una red genérica, ya que no es necesario
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Figura 3.64: Caracterizacién de la variacién de la impedancia de entrada de la antena
tipo ranura en el margen 425—525 MHz.

cubrir toda al carta de Smith si no la zona de variacién, que se sitia principalmente
en la zona inductiva. La funcién de fitness en esta situacién se define como el valor
esperado de la TPG en la region de la carta de Smith en que la impedancia de antena
toma valores. Para determinar el tamano de la red se realizan simulaciones con distintos
nimeros de celdas de manera analoga a la situacién anterior. Después de este proceso
se concluye que una red de 3 celdas ofrece un buen compromiso en términos de TPG
promedio y complejidad de la red. Los valores sintetizados en esta red de tres celdas se
puede ver en el esquematico de la figura 3.65. Se observa como entre los componentes, se
han obtenido dos corto circuitos en el proceso de optimizacion, asi como 2 condensadores

y 2 inductancias.

10 pF
43 nH

He—F—

Figura 3.65: Esquematico para la red reconfigurable especifica de 3 celdas.

Los resultados en términos de ganancia de transduccién para distintas impedancias
obtenidos en simulaciéon y medidos en el prototipo se pueden ver en la figura 3.67. De
nuevo se observa como existe una buena concordancia entre lo simulado y lo medido, y
ademas vemos como la region de TPG con pérdidas menores que —1 dB se adapta de ma-

nera bastante precisa a la zona que interesa cubrir dada la informacion de la impedancia
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Figura 3.66: Fotografia del prototipo especifico de 3 celdas construido.

de entrada de antena vista en la figura 3.64.

3.5. Estimacion de la impedancia de carga

De manera general, cuando se lleva a cabo la caracterizacion de las redes de adaptacion
reconfigurables y se estima su comportamiento bajo distintas condiciones de carga 2,
siempre se esta asumiendo que vamos a ser capaces de configurar la red de manera éptima.
Esto quiere decir que dada una impedancia 7, vamos a ser capaces de encontrar el estado
o configuracion de la red 6ptimo, de tal modo que se consiga maximizar la potencia
transferida a dicha carga.

Sin embargo este proceso de configuracion de la red no es una tarea simple, y si se
lleva a cabo de manera incorrecta o no-6ptima, puede conducir a un funcionamiento no
adecuado o incluso perjudicial (pérdida de potencia). Para solventar estos problemas, di-
versos algoritmos de busqueda y seguimiento se han propuesto en la literatura, como los
algoritmos genéticos [118], algoritmos de optimizacién como el Simplex [19], el algoritmo
de recocido simulado [119] o incluso mediante fuerza bruta [120] (recorriendo todos los po-
sibles estados de la red). Estos esquemas se basan habitualmente en el uso de acopladores
y detectores de potencia para decidir la configuracion de la red. Otros sistemas emplean
circuiterfa adicional mds compleja para estimar la configuracién de la red. En [121] se em-
plea un detector de potencia en cuadratura para estimar la impedancia de la red ademas
de circuiteria anal6gica para la configuracion final de los componentes. En [98] se utili-
zan tres detectores de potencia para estimar la impedancia compleja asi como en [122],
donde éstos se espacian A/8. Otros sistemas demodulan una muestra acoplada de la senal
incidente y reflejada hasta IF para obtener la impedancia de carga [123].

Algunos de estos métodos de busqueda basados en algoritmos adaptativos pueden ser

muy lentos, en especial si el espacio de bisqueda es muy largo, y ademéas pueden converger
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Figura 3.67: Ganancia de transduccién simulada y medida a 425 y 475 MHz.

a minimos locales. Ademas en el proceso de biisqueda el coeficiente de reflexién presentado
al PA puede ser en algiin momento muy elevado, lo que puede degradar o incluso danar el
modulo de potencia. Hay que tener en cuenta también que los mecanismos de adaptacion
basados en la minimizacién del coeficiente de reflexiéon pueden llevar a soluciones no-
optimas, ya que como se ha visto, una minimizacién del coeficiente de reflexion de entrada
solo conduce a una maximizacién de la potencia entregada a la carga en el caso de que
la red no tenga pérdidas.

Para evitar estos problemas y asegurar una correcta configuracién de la red, el meca-
nismo que proponemos consiste en primer lugar estimar la impedancia de carga conectada
a la red reconfigurable, y en base a ella calcular la configuracién de la red. La configu-
racion de la red se realizard en base a una look-up-table previamente calculada off-line

en base a la ganancia de transduccion. Es decir, se realiza un cédlculo de la TPG para
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distintas cargas utilizando los parametros S medidos de la red, y se elabora una tabla en
la que se empareja la impedancia de carga con el estado de configuracién de la red. Una
vez estimada la impedancia de carga, se busca el valor més proximo en la tabla y se fija
el estado indicado para esa entrada.

Este método, partiendo de una correcta estimacion de la carga permitira la configura-
cién optima de la red, maximizando la potencia entregada a ésta. El principal problema
estriba por tanto en el desarrollo de métodos rapidos y precisos para la estimacion de la
impedancia de carga.

En esta seccion se van a explorar algunos métodos para la estimacion vectorial de la

impedancia de carga.

3.5.1. Estimacion basada en la similitud con el coeficiente de
reflexion

Este método se basa en la estimacién de la impedancia de carga mediante la similitud
entre varias medidas de la estimacion del coeficiente de reflexion y los valores esperados
de dicho coeficiente basados en las matrices de scattering medidas.

El proceso de estimacién se podria resumir en los siguientes pasos:

1. Se mide la matriz de parametros S de la red para todos los N, estados de la misma.

2. Se calcula el modulo del coeficiente de reflexion de entrada I';, dado por

512S2IFL

| = —_—
o 1 — S0

S+ (3.47)

para distintos valores de 'y, y todos los N, estados de la red. El conjunto de Np,
impedancias de carga para los que se calcula el modulo del coeficiente de reflexién,
se obtienen, como ya se ha comentado, mediante la teselacion de la carta de Smith
en celdas hexagonales con radio r. El tamano de r fija el nimero de impedancias
Ny, como se observa en la tabla 3.5. El resultado de este proceso es una matriz

(W], «n, de tamaiio Np, X N, a una frecuencia dada.

3. El sistema de medida propuesto en la figura 3.70 es capaz de estimar una medida
del médulo del coeficiente de reflexion, de manera que en N, medidas se puede
obtener un vector [®], , , con las N,, estimaciones del médulo de coeficiente de
reflexién en N, distintos estados de los N, posibles (V,, <= N.). La estimacion del
modulo del coeficiente de reflexién se realiza como el cociente entre las potencias

reflejadas e incidentes obtenidas mediante el acoplador y previamente filtradas.



136 Estimacion de la impedancia de carga

4. La impedancia de carga estimada sera aquella cuya distancia entre el vector [®] y
la matriz [¥], en la secuencia de estados e;, con i = 1... N,,, sea minima, lo que se

puede escribir como
Zy=_min Y dy(®(e;),V(k,e;)) (3.48)
=1

donde dp es la distancia hiperbdlica definida en [124] y Q, es el conjunto de las

posibles N, impedancias de carga.

Tabla 3.5: Relacién entre el radio del hexdgono (r) en la discretizacion de la carta de
Smith y el nimero de impedancias generadas Ny.

r Numero de impedancias Ny,
0.1 127

0.05 511

0.03 1393

0.01 12175

Si el proceso de estimacion del médulo del coeficiente de reflexion estuviera libre de
errores, el proceso de estimacién de la carga estaria inicamente sometido a la incerti-
dumbre asociada con que distintas cargas den lugar a idénticos modulos de coeficiente de
reflexién. Esta incertidumbre sera mas pequena conforme mayor sea el niimero de medi-
das N,, a diferentes estados, aunque ello conllevara un aumento del tiempo de célculo.
Ademaés, cuanto mas fina sea la discretizacion del espacio de impedancias {2y, , mas fiable
sera la impedancia estimada, a costa de nuevo de un incremento del coste computacional.

Para evaluar este método, proponemos realizar unas simulaciones basadas en las si-

guientes premisas:

s La eleccion de los N,, estados a los que se realiza la medida es aleatoria en cada

realizacion.

= Se realizan simulaciones con distintas impedancias de carga Z,. Dichas impedancias
son generadas uniformemente en el plano complejo I', de manera aleatoria mediante

la expresion
Iy = +\/rand() - e?™end0) (3.49)

donde rand() es una variable aleatoria uniforme (0—1).
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s [a estimacion del coeficiente de reflexion medido se modela como el coeficiente de
reflexion real mas un error aleatorio . Esta variable aleatoria € la modelamos como
una gaussiana de media cero y potencia variable o2 (pardmetro en simulacién). La

consideraciéon de variable gaussiana es acorde con los errores tipicos en los sistemas

de medida.
= Se llevan a cabo 50000 realizaciones (7, aleatorias) para cada simulacién.

s Utilizamos una red reconfigurable de 256 estados.

Los parametros fundamentales en la simulacién van a ser el niimero de medidas N,
realizadas para la estimacién y el error €, asociado con el sistema de medida en la es-
timacion del moédulo del coeficiente de reflexion, mediante la definicién de su varianza
Om-

En base a ello calcularemos la impedancia estimada, y obtendremos el error entre la

impedancia de carga real y la que se ha estimado.

€= ‘ZL,real - ZL,estimada| (350)

Para apreciar el efecto del error, podemos representar los circulos de incertidumbre
asociados a distintos niveles de error €. En la figura 3.68 se representan esos circulos hasta
¢ =0.4 para una impedancia arbitraria. Observando las zonas de incertidumbre, parece
claro que errores mayores de 0.2 son inadmisibles en la estimacion de la impedancia de

carga, vy que seria deseable que estuvieran acotados por ¢ <0.1.

Figura 3.68: Circunferencias de incertidumbre asociadas con el error € en la estimacion
de una impedancia de carga Zj genérica.
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En la figura 3.69 se muestran las curvas de error obtenido en la estimacién de 7 para
distinto ntimero de medidas N,, de 1 a 10, y distintos niveles en la potencia del error o2 .
Se han considerado varias discretizaciones de la carta de Smith, con r» = 0.1, » = 0.05,
r =0.03y r =0.01 que dan lugar a 127, 511, 1393 y 12175 impedancias respectivamente,
segtin se ve en la tabla 3.5. Se ha considerado también el caso de ausencia de error en
la estimacion del coeficiente de reflexion, para ver la cota minima de error que podemos
obtener.

Bajo este ultimo supuesto, se pueden obtener estimaciones de Zj, con errores menores
de 0.1 para N, = 4, en el caso de r = 0.05. Hay que subir hasta N,, = 8 para obtener
el mismo nivel de error con » = 0.1. Sin embargo, se observa que en cuanto existe una
potencia de error o2 = 0.005, los niveles de error se disparan y es necesario 7 medidas
para r = 0.05 para obtener un error menor que 0.2. Estas gréaficas nos indican por un lado
que el lado del hexagono en la discretizacién de la carta de Smith debe de ser pequeno,
menor que 7 = 0.05 a ser posible, y que el error en el sistema de medida influye de manera
definitiva en el error en la estimacion.

Sin embargo, aunque el lado del hexagono se disminuya hasta valores de » = 0.03

6 r = 0.01, se observa que incluso para errores en la estimacion del coeficiente de reflexion

2

= = 0.005, sigue haciendo falta un numero elevado de

muy pequenos, por ejemplo o
medidas para conseguir errores menores de 0.2 y ni con N,, = 10 es posible llegar a la
cota de error de 0.1 ni para el caso de r = 0.01.

Como posible causa de esta gran sensibilidad al error de estimacion, se pensé en
realizar una eleccion de los estados de medidas de manera inteligente y no aleatoria. Por
ello se realizaron pruebas seleccionando estados que a priori iban a ser menos sensibles
al error. Bajo estas condiciones se consiguen mejorar las prestaciones anteriores, pero de
manera no muy significativa, y se siguen observando grandes errores en la estimacion de
carga bajo condiciones de errores muy pequenos en el proceso de estimacion del coeficiente
de reflexién.

Este método por tanto no parece el mas adecuado para la estimaciéon de la carga
compleja, ya que pequenos errores en el sistema de medida nos van a llevar a importantes

errores en la estimacién de la carga. Por ello se va a proponer investigar otros métodos

mas robustos.

3.5.2. Estimacién basada en la interseccién de circunferencias
en el plano complejo

En este apartado vamos a presentar un método de estimacion de carga compleja o
vectorial en base a medidas escalares [125]. Este concepto de obtencién de medidas vecto-

riales a partir de medidas escalares es la base de los reflectémetros de seis puertos [126].
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Figura 3.69: Error asociado a la estimacion de la impedancia Zj, para distinto nimero de
medidas N,, y distintos niveles de error o2, =0, 0.005, 0.01, 0.015, 0.02.

Otro enfoque distinto, pero conceptualmente similar es el uso de redes de dos puertos de
perturbacién multi-estado (PTPN) [127]. En estos sistemas, midiendo solo magnitudes
escalares del coeficiente de reflexion en diferentes estados de la red PTPN, es posible esti-
mar la impedancia de carga compleja. En esencia, una red de adaptacién reconfigurables
se puede ver como una red PTPN, aunque su propédsito y entorno de trabajo sea distinto.
La idea de este método consistira en explotar las propiedades de nuestra red, como si se

tratara de una red PTPN para llevar a cabo la estimacion de la impedancia compleja.

3.5.2.1. Descripcién del test setup

La red de adaptacion reconfigurable que vamos a utilizar en el trabajo es la red basada
en 8 diodos PIN que ha servido para ilustrar la Seccion 3.2. El esquema del sistema
implementado se puede ver en la figura 3.70. En el test se emplea un generador vectorial
(Agilent ESG4438C) para generar un tono a 450 MHz y —10 dBm. La senal pasa a través
de un acoplador direccional (20 dB de acoplo) y llega hasta la red reconfigurable que
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esta conectada a una carga desconocida. La muestra de senal acoplada e incidente son
filtradas y detectadas mediante sendos detectores de potencia (ZX47-60 Minicircuits).
La tensién proporcional a la potencia incidente es capturada y promediada mediante un
osciloscopio (Agilent Infiniium 90804A). La cadena compuesta de los filtros y detectores
es previamente calibrada de modo que obtenemos una curva (tensién-dc en funcién de
la potencia de entrada), de la que podemos calcular un coeficiente de reflexién escalar,

medido como el cociente entre las dos potencias detectadas por las cadenas detectoras

- Pref
"=\ P

(3.51)

donde Pt vy P son las estimaciones de potencia incidente y reflejada medida en los
puertos 4 y 2 del acoplador. Toda la instrumentacién, asi como la placa con la FPGA
que controla la red reconfigurable, son controladas mediante un PC. En este sistema
no es necesario tener caracterizado y medidos previamente ni el acoplador ni la red

reconfigurable.
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Figura 3.70: Diagrama de bloques del sistema de estimacion de impedancia compleja de
carga propuesto.

3.5.2.2. Razonamiento tedrico

Si nos centramos en el acoplador direccional, la matriz de scattering asociada a él se

puede escribir como
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by S Sz Sis Su aq

by _ So1 Sz Saz Sos b2 - I Dine (3 52)
b3 Ss1 Sz Ssz Sa b3 - Fin,TMN '

by Sy Sasz Saz Su by - I'pref

donde se han escrito las ondas de potencia reflejadas as, a3z y a4 en funcién de las
incidentes by, b3 y by y los correspondientes coeficientes de reflexién en la entrada del
detector de potencia incidente I'p;,, de potencia reflejada I' pref, v de la red reconfigurable

Fin,TMN (plano A) .

az = by - I'pinc (3.53)
a3 = b3 . Fin,TMN (354)
ay = b4 . FDref (355)

Los pardmetros de scattering S;; se corresponden con los del acoplador. Siguiendo el
andlisis descrito por de Mingo [19], se pueden obtener las expresiones tedricas para las
ondas de potencia by y by. Estas expresiones son complejas y dependen de ay, [S], T pinc,
I prets ¥ Dinmmn, donde [S] indica los pardmetros S del acoplador. El cociente entre by y
bs, que representa una estimacién del cociente entre potencia reflejada e incidente, a su
vez no depende de a;. En [19] se demuestra también que bajo la condicién de acoplador
ideal, esto es, cero pérdidas de insercién, entradas perfectamente adaptadas, aislamiento
infinito y detectores de potencia perfectamente adaptados, se puede obtener que

2
lenf = % = |Cinrun?. (3.56)

Es decir, en estas condiciones, con el cociente entre las potencias captadas por los

detectores de potencia obtenemos el coeficiente de reflexién en la entrada de la red al
cuadrado, |Ti, rvn|?

Sin embargo en un acoplador real, la igualdad 3.56 dejara de ser cierta. El aisla-
miento finito, la directividad, el comportamiento asimétrico asi como las adaptaciones
no-perfectas en los puertos deberan ser tenidas en cuenta en la anterior expresion. Como
consecuencia, asumir que p, tal como se definié en 3.51 es igual al médulo del coeficiente
de reflexion, esto es p = |y nn|, puede llevar a resultados incorrectos y a una mala con-
figuracion de la red. Ademas ya se ha visto que la minimizacién de p como criterio para
la configuracién de la red, aunque ampliamente extendido, no es una buena aproximaciéon
por dos razones: en primer lugar p # |y run| y ademds la minimizacién de |y, vy
solo garantiza la maxima transferencia de potencia en condiciones de redes sin pérdidas.
De ahi la necesidad de encontrar un método de estimacién de la carga compleja que nos

lleve a una solucién correcta.
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Volviendo al principio, el método aqui presentado esta basado en la teoria clasica de
los reflectéometros de seis puertos y el uso de redes PTPN como analizadores de redes
vectoriales. La red reconfigurable puede, de hecho, ser vista como una red PTPN, y
aunque el propdsito no es construir un analizador de redes vectoriales, si que podemos
explotar las propiedades de nuestra red reconfigurable para realizar medidas vectoriales
y llevar a cabo la estimacién de la carga.

La medida escalar que hemos denominado como p se corresponde con una estimacién
del coeficiente de reflexion en el plano A (figura 3.70). Esta medida se puede representar
como una circunferencia en la carta de Smith con centro en I' = 0 y radio p. Esta
circunferencia se transformard en otra circunferencia en el plano B (con diferente radio y
centro), puesto que la transformacién entre el plano A y B es bilineal. La circunferencia
que aparece en el plano B se correspondera con el conjunto de posibles impedancias 7,
que generan un modulo de coeficiente de reflexién en el plano A igual a p. Existiran por
tanto infinitas posibles Z; que daran lugar al mismo modulo del coeficiente de reflexion
en el plano A. Es evidente que para tener una tnica impedancia Z;, en el plano B haran
falta al menos tres circunferencias diferentes cuya interseccién tnica sera Zj,. Por tanto, si
en tres estados diferentes de la red medimos tres estimaciones del coeficiente de reflexién
p, éstas se traducirdn en tres circunferencias en el plano B que nos daran lugar a la 7,
buscada.

Existen, no obstante, varias limitaciones en este método: (1) la medida p es sélo una
estimacién de |y, rvn| en el plano A y (2) las tres circunferencias en el plano B no se
interceptaran en un tinico punto debido a los errores de medida y calibracion y existira una
zona de incertidumbre en la que se encontrard 7. Para solucionar el primer problema
se propone un método de calibracion para eliminar los errores asociados al sistema de
medida y a las no-idealidades del acoplador, de manera similar a como se realiza en
un VNA convencional. Para solventar el segundo, se aplicard un algoritmo de minimos

cuadrados para estimar la impedancia mas probable.

3.5.2.3. Proceso de calibracion

La medida realizable del modulo del coeficiente de reflexion p con el sistema propuesto

verificard la ecuacion

S1251 1,

donde la matriz de scattering de la ecuacion 3.57 se corresponderia con la del siste-

p= ‘Sn + (3.57)

ma calibrado, que incluirfa la red reconfigurable (en un estado dado) y los efectos del
acoplador y otros errores de la instrumentacion. Esta matriz de scattering es por tanto

desconocida, y ademas existiran 256 matrices distintas, una para cada estado de la red.
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Si nos centramos en un unico estado de la red, y asumiendo reciprocidad en el sistema,
existiran seis variables escalares desconocidas: [S11|, £S11, |Si2|, £S12, |S22| , £S92. Para
estimar estos parametros proponemos un sistema de calibracion utilizando seis patrones
conocidos y medidos como impedancias de carga.

Aun asi, la soluciéon no va a ser simple, puesto que se trata de resolver un sistema de

ecuaciones no lineales f(S11, 521, 522) =0, con S;; € C, o lo que es lo mismo

}il...G (3.58)

donde p; se corresponde con el cociente entre potencias reflejadas e incidentes medidas

2
Slern‘

f(S11, Sa1,822) = {pi - ’S” + 1— Syl

con el sistema propuesto para los seis patrones, y I';; son dichos patrones. Para resolver
este sistema de ecuaciones no-lineales se utiliza Matlab.

Los patrones de calibraciéon empleados se muestran en la tabla 3.6. Después del proceso
de medida, se puede resolver la ecuacién 3.58 para los 256 estados de la red. Sin embargo,
para los procesos de estimaciéon de carga sélo es necesario llevar a cabo la solucién para
un minimo de tres estados diferentes. Dado que el problema es complejo y no-lineal, no
todas las soluciones (para los diferentes estados) son igual de precisas. La diversidad de
las soluciones nos da la oportunidad de seleccionar aquellas que sean mas precisas.

También se podria optar por un criterio geométrico, en el sentido de elegir aquellos
estados cuya solucién va a tener menor sensibilidad a los errores, en términos de la region
de incertidumbre que se va a generar. Como ya se ha dicho las tres circunferencias no
se cruzaran en un unico punto, y existird una region de incertidumbre. Esta region es
dependiente de la localizaciéon de los centros y radios de cada circunferencia, por lo que
una seleccion estudiada de los estados puede ayudar a minimizar esta problematica.

Se podrian utilizar mas de tres estados para la estimacién de la carga, y aunque el
sistema estaria de alguna manera sobredimensionado, seria de ayuda para la obtencién
de Zp. En este trabajo utilizaremos tinicamente tres medidas en tres estados diferentes, y
escogeremos dichos estados en base a la precision en la solucion del sistema de ecuaciones
definido en 3.58.

3.5.2.4. Busqueda de la solucién

Si seguimos la derivacién utilizada para la obtencién de los circulos de estabilidad [107]

en el diseno de amplificadores, la ecuacion 3.57 se puede escribir como

(522|P|2 - ASE)* _ S12591p
|Sa2p[* — |A? [Sa2p[* — |A?

donde A = S11S9 — S12521. En el plano complejo I' una ecuacién de la forma |[I'; —

r,— (3.59)

C| = R, representa una circunferencia con centro C' (complejo) y radio R (escalar).
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Tabla 3.6: Valores de las impedancias utilizadas en calibracion a modo de patrén.

Patrén Valor 7},
Broadband 50 Q2
Open 65-1183j Q2
Short 0.1 +1.96j Q
Offset open 3.66-47.8j Q
Offset short 4.41 +52.68j 2
Arbitraria 6.5 +7.89j Q

Comparando con la ecuacién 3.59, se puede obtener los valores de C'y R

(Saalpl> — AST)"

C = 5, AP (3.60)
o S12591p
M oo

En este punto, dado que disponemos del valor de p, obtenido mediante las medidas
de los detectores de potencia, y los pardametros S del sistema obtenidos en calibracion, la
solucion se convierte en un problema geométrico, que consiste en encontrar la interseccién
de tres circunferencias con centros C; y radios R; con7=1...3.

Como se ha comentado, si no hubiera errores las tres circunferencias se interceptarian
limpiamente en un tnico punto facilmente calculable, pero los errores de medida en p y
en la calibracion hara que exista una regiéon de incertidumbre. El problema es conocido en
la literatura como trilateracién, y es un clasico en otros campos de la ingenieria como en
sistemas de localizacién y en robdtica [128]. La solucién geométrica basada en la bisqueda
del radical center es la mas sencilla, pero no es muy precisa y puede llevar a importantes
errores. La solucién propuesta aqui se basa en la aplicacién de una solucién de minimos

cuadrados, que consiste en encontrar el ', que minimiza la siguiente expresién S (I'y)

min{S(I';)}, I € C, S(I';) = Z (T -G |? -R) (3.62)

Esta solucion proporciona un resultado mucho mas preciso, aunque es computacio-
nalmente mas costosa.

En la figura 3.71 se muestra el ejemplo de la interseccion de tres circunferencias. Como
se observa no existe un tinico punto de interseccién, sino una region de incertidumbre en
la que probablemente se hallard la solucién. En este caso la solucién de LS (I', estimada)

estd muy proxima a la real (I';, medida).
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(a) General.

Medido rL

Estimado FL

-i1.0
(b) Detalle.

Figura 3.71: Ejemplo de interseccion de tres circunferencias.
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3.5.2.5. Resultados experimentales

Para verificar el sistema de estimacion de impedancia compleja de carga propuesto,
proponemos realizar una serie de pruebas con una serie de impedancias de carga arbitra-
rias y previamente medidas con el VNA. La figura 3.72 se muestran dichos resultados. Se
observa en general que existe una buena precision en la estimacion de las impedancias,
con un ligero aumento del error en algunas cargas en la zona capacitiva y para valores
mas proximos al abierto. El error medio obtenido teniendo en cuenta todas las cargas es
menor que 0.2 dB en médulo y 2.7° en fase. El sistema por tanto funciona dentro de los

parametros previstos con un error mas que permisible.

+1.0

o Medido FL

x Estimado FL

0.0

Figura 3.72: Impedancias de carga medidas con el VNA (o), y estimadas con el sistema
de medida propuesto (x).

Una vez llevado a cabo el proceso de la estimacién de la impedancia de carga, la
seleccion del estado es bastante sencilla. El estado escogido serd la de aquél que maximice
la ganancia de transduccion para la impedancia estimada 7. A la frecuencia de 450 MHz
se han encontrado 84 estados de los 256 posibles que funcionan como mejor estado para
alguna de las posibles impedancias 7. Esta informacion es ya de por si muy 1til, porque
nos indica que en un proceso de busqueda del estado éptimo, incluso sin conocimiento
de la impedancia 6ptima el espacio de busqueda se reduciria a un tercio del total si
realizamos este analisis basado en las simulaciones off-line.

El proceso de estimacién de carga aqui presentado se ha llevado a cabo con un tono.

También se ha evaluado las posibilidades del mecanismo de estimacién bajo condiciones
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Figura 3.73: Distribuciéon de los mejores estados, en funcién de la impedancia Z; a
450 MHz. A cada estado se le ha asignado un cédigo de color.

de una senal compleja modulada. En este caso habra que modificar los parametros de
integracion del detector de potencia, para que en cada estimacién integremos una longi-
tud lo suficientemente representativa de senal. Con esta simple condicion, que se traduce
esencialmente en aumentar los tiempos de integracion del detector de potencia, se pue-
de seguir manteniendo las condiciones de estimacion presentadas en este apartado para

senales sinusoidales.

3.6. Conclusiones

En este capitulo se han presentado diversos aspectos relacionados con el diseno, medi-
da de prestaciones, optimizacién y automatizacion de redes de adaptacion reconfigurables,
asi como el estudio de métodos de estimacion de carga compleja utilizando dichas redes.

Inicialmente, se han analizado las diversas métricas y figuras de mérito para la ca-
racterizacién de redes reconfigurables. Se ha estudiado en profundidad el concepto de
cobertura en carta de Smith teniendo en cuenta la adaptacién y las pérdidas de la red y
se han definido medidas precisas para dichas pérdidas. Después, se han presentado varios
disenos en diferentes tecnologias: MMIC switches, MEMS switches, varactores, diodos
PIN y condensadores ajustables electronicamente.

Posteriormente, se ha presentado un mecanismo de automatizacién y optimizacion
para redes controladas digitalmente, mostrando el beneficio potencial que el uso de dichos
procesos puede conllevar en el diseno de redes tanto de propdsito general como especifico.

Se ha visto como se puede reducir el nimero de componentes conmutables, y por tanto
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las pérdidas, ofreciendo un funcionamiento cercano al éptimo.

Por 1ltimo, se han analizado varios sistemas de estimacién compleja de impedancia de
carga. Este proceso es esencial para una configuracion optima de las redes de adaptacion
reconfigurables. Se ha presentado y verificado un mecanismo consistente en la intersec-
cién de circunferencias en el plano complejo que permite la estimacién con errores muy
reducidos, y que aprovecha la propia naturaleza de las redes reconfigurables para llevar
a cabo dicha estimacion.

Parte de los resultados obtenidos en este capitulo seran de utilidad en el posterior

desarrollo de la presente tesis doctoral.



Capitulo 4

Aplicaciones de las redes de
adaptacion reconfigurables en
receptores

4.1. Introduccion

Clasicamente, las aplicaciones de las redes de adaptacion reconfigurables han ido en-
focadas a transmisores, fundamentalmente en aplicaciones maéviles e inalambricas, como
se vera en el capitulo 5. Sin embargo, también éstas pueden ser de utilidad en sistemas

de recepcion.

En este capitulo se presenta el posible uso de este tipo de redes en aplicaciones de
recepcion en terminales maéviles e inalambricos, para aplicaciones dentro del estandar de
ETSI, DVB-H (Digital Video Broadcasting for Handheld devices) [129].

Inicialmente, se planteara la problematica asociada a los sistemas DVB-H, analizan-
do la posible utilidad de las redes de adaptacién reconfigurables para solventar dichos
problemas. Para ello, se utilizard una red de propdsito genérico capaz de trabajar en
todo el ancho de banda que define el estandar, y se mostrara como se pueden conseguir
mejoras en el concepto de ganancia realizada, lo que se traduce en una mejora de la
eficiencia energética y que puede ayudar de manera decisiva a relajar las condiciones,

fundamentalmente el tamano, de las antenas en estos sistemas receptores.

Posteriormente, se estudiara también desde el punto de vista de figura de ruido del
receptor, como las red de adaptacién reconfigurable pueden influir. Se vera que se puede
llegar a un compromiso en términos de relacién senal a ruido (SNR) y ganancia realizada,

maximizando la figura de mérito de la estacién receptora.

149
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4.2. Introducciéon a DVB-H y motivacion de la inves-
tigacion

Los servicios de difusion de TV moviles para receptores portatiles ha sido uno de
los mayores mercados emergentes [130]. Estos se han ido introduciendo en diversos paises
por medio de diferentes estandares como DMB (Digital Multimedia Broadcasting) [131] o
DVB-H [132]. Este tltimo es un estdndar del ETSI [129], basado en la familia de estanda-
res DVB (Digital Video Broadcasting), orientado a proporcionar servicios de televisién

movil en terminales portatiles.

Los sistemas DVB-H estan disenados para operar en la banda de UHF que va de los
470—702 MHz (ancho de banda relativo ~ 40 %), definida en el estdndar para permitir
la interoperabilidad con los sistemas GSM. En este ancho de banda, la longitud de onda
es de 640 mm en la parte mas bajas de las frecuencias, mientras que el tamano de los

terminales debe de ser tan compacto como sea posible para que resulte atractivo al cliente
final.

Sin embargo, no resulta sencillo disenar una antena compacta e integrada en los
terminales en esta banda de UHF, debido a que la longitud de onda a esas frecuencias es
mucho mayor que el tamano de los terminales moviles. Ademaés el ancho de banda de la
antena generalmente es estrecho si esta es pequena y esta disenada para ir dentro de un

terminal movil de tamano reducido.

Como consecuencia de todo esto, las antenas en estos sistemas suelen presentar grandes
desadaptaciones, lo que suele llevar a una disminucién en la eficiencia del sistema receptor,
que en ocasiones puede no ser aceptable, especialmente en sistemas en los que el consumo
de potencia es critico [133]. El estdndar ya prevé de algiin modo esta situacién y no
especifica ninguna adaptacién minima para la antena, pero si que considera una mascara
para la ganancia realizada (que tiene en cuenta la adaptacién y la ganancia de la antena),
que va desde los —10 dBi hasta los —7 dBi en una variacion lineal desde los 474 hasta los

702 MHz tal y como se puede ver en la figura 4.1.

La manera cldsica de enfrentarse a esta problematica ha sido fundamentalmente el
disenio de antenas reconfigurables [134-140]. La mayor parte de estas soluciones estan ba-
sadas en el uso de varactores como elementos ajustables. De este modo, mediante el ajuste
de la tension de control de los varactores la antena se puede sintonizar en las diferentes
frecuencias a lo largo de todo el ancho de banda de DVB-H. Estos sistemas presentan
algunos problemas, como la sensibilidad a la tensién de bias de los varactores [139]. Como
alternativa a estas soluciones, también se ha presentado el uso de elementos parasitos [141]
o elementos conmutables [140,142]. En cualquier caso, todas estas soluciones tienen algo

en comun, y es que son implementaciones ad-hoc pensadas y disenadas especificamente
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Figura 4.1: Mascara de ganancia realizada a cumplir segiin el estandar ETSI.

para antenas concretas donde ademas, la mayoria de esos disenos no tienen en cuenta el
efecto del usuario que puede modificar la impedancia de entrada de antena [142].

En este trabajo de investigacion se propone usar una red de adaptacion reconfigurable
para intentar solucionar los problemas asociados a la antena y mejorar la eficiencia del
receptor. Algo parecido se propone en [58], aunque se presentan sélo resultados de mejo-
ra en términos de VSWR para una antena FM. En este trabajo se pretende estudiar de
manera mas profunda, para una antena DVB-H real, las mejoras en términos de ganancia
realizada, adaptacion, potencia entregada a la carga y SNR. Ademas, esta solucién pre-
senta importantes ventajas sobre las otras alternativas mencionadas, fundamentalmente
por dos razones: (1) el uso de la red de adaptacién reconfigurable se podria usar para
un gran nimero de antenas DVB-H, independientemente del diseno o la tecnologia, y (2)
ofrece la posibilidad de seguir variaciones en la impedancia de entrada de antena debido

a posibles variaciones en el entorno.

4.3. Descripcion y caracterizacion de la red

El diseno de la red reconfigurable utilizada en este apartado ya ha sido descrito en
el apartado 3.3.2. Como elementos de conmutacion se van a emplear switches tipo SPST
basados en tecnologia MEMS. Concretamente se propone utilizar unos MEMS switches
comerciales RMSW100 de Radant MEMS. Las caracteristicas de estos switches que los

hacen interesantes de cara a la aplicacion a sistemas DVB-H se resumen a continuacion:
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Bajas pérdidas de insercién (0.16 dB tipicos @ 2.4 GHz).

Elevado aislamiento (23 dB tipicos @ 2.4 GHz).

Distorsién arménica casi nula.

Sin disipacién de potencia.

Tiempos de conmutaciéon (ON < 10 us, OFF < 2 pus).

Senal de control (gate-to-source 100 V).

Cabe resaltar las bajas pérdidas de inserciéon que redundarédn en unas pérdidas re-
ducidas en la red, asi como el consumo casi despreciable y su buena linealidad. Aunque
los tiempos de conmutacién son elevados, no parece un requerimiento que vaya a limitar
las prestaciones en esta aplicacion. Para conseguir las elevadas tensiones de conmutacién
se emplearda un driver suministrado por el fabricante de los switches. El consumo de di-
cho driver serd practicamente despreciable. El disenio estda basado en ocho condensadores

conmutados por MEMS; lo que da lugar a un total de 256 estados.

4.3.1. Caracterizacion de la red

La caracterizacion de la red ha sido ya presentada en la Seccién 3.3.2. Alli se pre-
sentd los dominios de impedancias adaptables, la cobertura en carta de Smith y la ganan-
cia de red en el margen de frecuencias 300—800 MHz. Se pudo ver como el funcionamiento
en el ancho de banda 400—700 MHz es satisfactorio, lo cual ha hace candidata a su uso
para sistemas DVB-H.

Como medida adicional a las ya presentadas en dicho apartado, se propone evaluar la
ganancia de red promedio y en tanto por ciento de cobertura para distintas impedancias
de fuente y de carga. Esta métrica es equivalente a las ya presentadas, pero considerando
también el efecto de Zg, que generalmente se asume igual a 50 2. Como en este contexto de
trabajo la impedancia de fuente va a ser la impedancia de antena de DVB-H, proponemos
obtener el cdlculo de dichos pardametros para todas las posibles combinaciones de pares de
impedancias de fuente y carga (Zg, Z;). La evaluacién de dichas métricas se ha realizado
para un conjunto de Ng impedancias de fuente y N, impedancias de carga, igualmente
distribuidas en carta de Smith, tal que Ng = N, = 165 impedancias. Entonces, se puede
evaluar el mejor valor de la ganancia de red G, sobre todos los estados de la red para cada
una de las Ng x N, posibles combinaciones de impedancias de fuente y carga dada una
frecuencia. Si ademas promediamos para cada valor de frecuencia el mejor valor obtenido
para cada combinacién de impedancias, podemos definir una ganancia de red promedio

dependiente de la frecuencia como
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>, 2. 9(f. Zs, Z1)
allZy, allZs

G(f) = " (1)

La ganancia promedio expresada en dB en funcion de la frecuencia se puede ver en

la figura 4.2, junto con el porcentaje de los pares de impedancias (Zg, Z) para los que
existe una ganancia de red positiva. En cuanto a lo primero, se observa valores promedio
rondando los 2.5 dB para todo el margen frecuencial, mientras que en porcentaje, este
se mueve entre el 86-90 % a lo largo de todo el ancho de banda. De hecho, el resto de
porcentaje que no verifica ganancia de red positiva se corresponde esencialmente con
aquellos pares que verifican Zg ~ Zj, es decir, a las situaciones en la que ya existe

adaptacion conjugada sin utilizar la red de adaptacion.
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Figura 4.2: Ganancia de red promedio en funcién de la frecuencia, y porcentaje de pares
de impedancia (Zg, Z) que verifican una ganancia de red positiva.

4.4. Antena para DVB-H e integracion en el receptor

Una parte importante del sistema a evaluar es la antena DVB-H. En la figura 4.3
se presenta el prototipo de antena disenado y construido para tal propdsito. Es una
antena en tecnologia biplaca tipo bow-tie, disenada y optimizada utilizando IE3D Zeland
y algoritmos genéticos. Una linea biplaca con un balun alimenta la antena de un tamano
aproximado 6x10 cm?. El prototipo estd construido sobre substrato de bajo coste FR4
(€, = 4.5, tand = 0.03) [143].
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Figura 4.3: Prototipo de la antena construida.

Como ya se coment6 en la introduccion, debido a la dificultad de realizar un disenio
compacto y con buena adaptacién en este ancho de banda, el estandar DVB-H define una
mascara especifica para la ganancia realizada (figura 4.1), que tiene en cuenta tanto la

adaptacion como la eficiencia de la antena. La ganancia realizada vendra definida como

G, =D (1-[I?) (42)

donde D es la directividad de la antena, I' el coeficiente de reflexion a la entrada de
la antena, y 7 la eficiencia de la misma. Las medidas del prototipo se muestran en la
figura 4.4. Ahi se observa como la adaptacién de la antena no es muy buena si tenemos
en cuenta el criterio tipico de S;; < —10 dB, pero sin embargo se puede ver como se
cumple con la mascara de ganancia realizada especificada en el estandar. La adaptacion
es peor en la banda baja de frecuencias y mejora en la superior, debido a las dimensiones
de la antena. De hecho, en la parte superior de la banda hay casi 8 dB de margen con
respecto a lo definido en el estandar.

El diagrama de bloques del sistema de recepciéon DVB-H incluyendo la red reconfigu-
rable se puede ver en la figura. 4.5. La red de adaptacién reconfigurable iria posicionada
entre la antena y el amplificador de bajo ruido (LNA). En el diagrama se muestra el
sistema en lazo cerrado, que incluiria una toma de muestras mediante un acoplador di-
reccional de los valores de potencia en el canal de RF y la toma de decisiones de cara a
la configuracion de la red. No obstante, si no se tienen en cuenta las posibles variaciones

en la impedancia de entrada de la antena y esta se considera invariable, la configuracion
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Figura 4.4: S1; y ganancia realizada medidos en la antena DVB-H.

de la red se podria hacer simplemente en base al canal de RF sintonizado, en base a la
medida y caracterizacién previa del sistema completo. El algoritmo de control de la red

irfa encaminado hacia la maximizacion de la potencia en el canal de RF seleccionado.

fLU
TMN | ‘ % 2 /ﬂ\&j DVB-H
256 estados ‘ % % Demodulador
Zunt F:,LNA LNA Ganancia
Algoritmo Detectores
control

Figura 4.5: Diagrama de bloques del receptor DVB-H incluyendo la TMN.

4.5. Resultados de simulacion

En una primera instancia, para simplificar el proceso consideraremos un sistema cons-
tituido por la antena y la red de adaptacién reconfigurable. El resto de la cadena, en-
cabezado por el LNA sera substituido por su impedancia equivalente, tipicamente 50 €2.
Utilizaremos los parametros de scattering tanto de la antena DVB-H como de la red

reconfigurable basada en los MEMS switches. Para evaluar las prestaciones del nuevo
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sistema presentaremos tres métricas: (1) la mejora en pérdidas de retorno, (2) la mejora

en ganancia realizada y (3) el anédlisis en términos de ganancia de transduccion.

4.5.1. Pérdidas de retorno

Ya se ha visto en la figura 4.4 las pérdidas de retorno asociadas a la antena en si misma.
La presencia de la red de adaptacién reconfigurable sin embargo, va a resultar en una
mejora de las pérdidas de retorno. Para evaluar esta previsible mejora se realiza un barrido
en todo el ancho de banda con pasos de 1 MHz. Para cada frecuencia, calculamos para
todos los estados de la red, y nos quedamos con aquél que minimiza las pérdidas de
retorno vistas por el LNA, cuando el otro puerto de la red esta cargado con la antena
DVB-H, segun se puede ver en el diagrama de bloques de la figura 4.5. Estos resultados
se pueden ver en la figura 4.6, donde se ha superpuesto ademas las distintas pérdidas
de retorno que se pueden obtener bajo las distintas configuraciones de la red. Se puede
ver como no se puede conseguir una adaptacién mejor de -10 dB en todo el ancho de
banda, aunque si a partir de los 520 MHz aproximadamente. En cualquier caso se mejora
en todos los casos la adaptacion obtenida por la antena en si misma, aunque se sigue
verificando que la banda frecuencial inferior es la que presenta mayor complicacion desde

el punto de vista de adaptacion.

—

NS AL,
-10 \“\' \\o,;;("l/\'
] RS
g S,, antena ’\ % }‘/
o —20f i e
c 1 3
] !
© ‘
o -30F} | v | 1.
% Mejor S11 visto
i) por el LNA
T —40¢ i
No)
o
_507 i
_60 I I I I I
500 550 600 650 700

Frecuencia [MHZz]

Figura 4.6: Comparacion del Sy; de la antena DVB-H y del mejor S;; que puede ver el
LNA cuando la red de adaptacion reconfigurable es usada.
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4.5.2. Mejora en ganancia realizada

Como ya se ha mencionado, la ganancia realizada es una de las figuras de mérito clave
de los sistemas DVB-H tal y como se encuentra definido en el estandar. Para evaluar
el beneficio de introducir la red de adaptacién reconfigurable en el sistema, podemos
definir la mejora en ganancia realizada, de manera similar a como definfamos la ganancia
de red, esto es, como el cociente entre la ganancia realizada cuando se incluye la red

reconfigurable y cuando no, lo que se puede expresar en escala logaritmica como

AG, = 1010g | = Ll (4.3)
r = 0 L 2 .
ST

donde T%*! es el mejor coeficiente de reflexién visto por el LNA con la red de adapta-
cién y Iy, es el coeficiente de reflexién sin la red. Ademads, esta métrica del incremento en
ganancia realizada es muy 1til ya que se independiza de la directividad de la antena. En
la figura 4.7 se muestra tanto la comparacién de los valores de ganancia realizada antes
y después de usar la red reconfigurable (figura 4.7(a)), como el incremento en ganancia

realizada segun lo expresado en la ecuacién 4.3 (figura 4.7(b)).
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(a) Ganancia realizada G, con y sin red reconfi-  (b) Mejora en la ganancia realizada, AG,, en dB.
gurable.

Figura 4.7: Ganancia realizada y mejora en la ganancia realizada.

Se observa como usando la red de adaptacién reconfigurable se mejora la ganancia
realizada en todo el ancho de banda de DVB-H, o dicho de otro modo, el uso de la red es
beneficioso y 1til en todo el ancho de banda. El efecto de mejora es mucho mas evidente,
no obstante, en las banda baja de frecuencias. Esto es muy interesante ya que se habia
visto como esa zona de la banda baja de frecuencias era la que mas problemas presentaba
desde el punto de vista de diseno de la antena y de adaptacion, e incluso se ha visto como

hasta en el caso de usar la red, no se conseguian valores de adaptacién por debajo de
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—10 dB. En esta zona se pueden observar como las mejoras AG, van desde los mas de
7 dB hasta los 3 dB en la zona de las frecuencias centrales.

Si bien es cierto que la antena ya por si misma verificaba la méascara de ganancia
realizada, con el uso de la red estamos mejorando la recepcién de potencia en un factor
muy importante, o visto también de otro modo, esta mejora en ganancia realizada podria
ser invertida en relajar la condiciones de diseno de la antena, por ejemplo, reduciendo el

tamano de ésta, siempre que se mantenga y se verifiquen los valores de ganancia realizada.

4.5.3. Mejora en potencia entregada

Por 1ltimo se va a presentar resultados en términos de mejora en potencia entregada
al receptor. Para ello, vamos a evaluar la ganancia de transduccién asumiendo un receptor
con una impedancia de entrada de 50 € en todo el ancho de banda. Compararemos las
situaciones en las que se usa la red reconfigurable y en la que no. Esta medida es muy
interesante ya que va a tener en cuenta tanto las pérdidas disipativas asociadas a la red

reconfigurable como las pérdidas debidas a las posibles desadaptaciones.

Ganancia de transduccion [dB]
|
o

— GT con TMN
—_— GT sin TMN

500 550 600 650 700
Frecuencia [MHz]

Figura 4.8: Ganancia de transducciéon en dB para el sistema cuando se usa red reconfi-
gurable y cuando no.

En la figura 4.8 se puede observar la representacion de la ganancia de transduccion en
ambas situaciones. Se puede ver como en todo el ancho de banda se mejoran los valores
de ganancia de transduccién. Esto se traduce en un incremento de la potencia entregada,

que va desde los 4 dB en las zonas bajas del margen frecuencial hasta alrededor de 1 dB
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en las zonas de frecuencias mas altas. Es importante remarcar que en ninguna frecuencia
de todo el ancho de banda el uso de la red es perjudicial, es decir, implica una pérdida

de potencia entregada.

4.6. Discusion

Se ha observado como el uso de una red de adaptacion reconfigurable puede resultar de
gran ayuda en receptores DVB-H debido a la problematica de las antenas y la adaptacion.
En términos de pérdidas de retorno se ha visto como se pueden claramente mejorar y
conseguir valores menores de —10 dB en casi todo el ancho de banda, excepto en la
zona mas baja de frecuencias. Sin embargo, es esta zona de bajas frecuencias la que
experimenta una mayor mejora en términos de ganancia realizada (>5 dB hasta los
520 MHz), que es una de las figuras de mérito mas importantes de las antenas DVB-H.
Se han podido comprobar también mejoras en todos los casos tanto desde el punto de
vista de la mencionada ganancia realizada como de la potencia entregada al receptor.

Todo ello contribuye a una mejora de la eficiencia general del sistema, parte de la
cual también se podra invertir en relajar las condiciones de disenio de la antena, o reducir
su tamano. Ademads la red que se ha utilizado en este trabajo es de proposito general
en el citado ancho de banda y es muy presumible que pueda trabajar con otras antenas
(diferentes topologias o tecnologias) en el margen frecuencial de DVB-H. Sin embargo,
hasta ahora no se ha considerado los efectos del amplificador de bajo ruido, y en concreto
cémo la red de adaptacion reconfigurable puede influir en el sistema en términos de
relaciéon senal a ruido, parametro también fundamental en los sistemas de recepcion.
Tampoco se ha tenido en cuenta el efecto de impedancia variable, tipico en entornos
méviles y que puede afectar también a estos sistemas receptores. Por esta razon, vamos
a proceder a estudiar en primer lugar el efecto del LNA, asi como el de variacién de

impedancia.

4.7. Amplificador de bajo ruido

Para estudiar el efecto desde el punto de vista de la relacion senal a ruido en el
receptor, proponemos el uso de un LNA comercial de Maxim (MAX2640), que funciona
entre 300 y 1500 MHz, con una muy baja figura de ruido (menor de 1 dB) cuando se le
presenta en la entrada la impedancia éptima desde el punto de vista de ruido, I'gpe 1na-
Es bien conocida la teoria de los LNA, y cémo se puede calcular la figura de ruido del
LNA a partir de la minima figura de ruido del LNA, F, 1., vy la impedancia presentada al

LNA, T's 1na, mediante la siguiente expresion [107]
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4Ry ITs1na — Doptnal® (4.4)
Zy (1—|Tsinal®) 1 +T ? '
o ITsonal”) 114 Doptinal

donde Ry es la resistencia equivalente de ruido y Z, es la impedancia de referencia.

FLNA:men+

A modo de ejemplo, podemos representar la figura de ruido de este LNA para distintas
impedancias presentadas al LNA| a una frecuencia dada de 470 MHz (figura 4.9). En ella,
se puede observar como la figura de ruido minima de aproximadamente 0.7 dB se obtiene

para la impedancia 6ptima Z,,, = 110 + 735 €2, a 470 MHz.

+1.0

Figura 4.9: Contornos de figura de ruido para el LNA MAX2640 en dB a una frecuencia
de 470 MHz.

Si retomamos el esquema de la figura 4.5, se puede ver como la presencia de la red
de adaptacién reconfigurable, ubicada entre la antena y el LNA, puede modificar la im-
pedancia de fuente que el LNA vé, y por tanto la figura de ruido efectiva de éste. De
este modo, considerando de nuevo el sistema constituido por la antena, la red y el LNA,
podemos estudiar como se modifica la figura de ruido del LNA para los distintos estados
de la red de adaptacion reconfigurable, y segin la frecuencia. Si consideramos sélo como
criterio el minimizar la figura de ruido del LNA, podemos escoger el estado de la red
en funcion de la frecuencia como se puede ver en la figura 4.10. Alli se observa como es
posible encontrar valores muy proximos al minimo, lo que quiere decir que con la red
reconfigurable somos capaces de transformar la impedancia de entrada de la antena, en
la fuente, a valores muy proximos a la impedancia de fuente éptima del LNA desde el

punto de vista de ruido.
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Figura 4.10: Minima figura de ruido alcanzable mediante el uso de la red reconfigurable,
y minima figura de ruido del LNA.

Sin embargo, ocuparse unicamente de conseguir una impedancia de fuente para el
LNA con el objetivo de minimizar el ruido, puede no ser suficiente para conseguir una

buena figura de ruido global, y por tanto una potencia de ruido aceptable a la salida del

LNA.

Por la conocida y clésica ley de Friis [107], es bien sabido que la presencia de la
red reconfigurable justo después de la antena contribuird de una manera importante a
la figura de ruido global del receptor. De este modo, la figura de ruido de la red, que
dependera del estado de ésta y de las pérdidas asociadas a cada uno de ellos, tendra un
impacto definitivo en el sistema global. Puede ser que haya estados que contribuyan a
presentar una impedancia éptima para el LNA en términos de ruido, pero cuyas pérdidas
asociadas sean mayores que en otros estados y que por tanto la figura de ruido global sea
peor. A su vez, estados de la red que minimicen la potencia de ruido pueden conducir a una
pobre adaptacién en la antena, reduciendo por tanto la potencia de senal 1til a la salida
del receptor. Por esa razon, la mejor solucién para afrontar este compromiso serd utilizar

la relacion senal a ruido (SNR) a la salida del LNA como la métrica a maximizar.
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4.8. Analisis tedrico de la SNR en presencia de la red
reconfigurable

El objetivo del uso de la red va a ser la maximizacién de la SNR. Por lo tanto, es nece-
sario calcular la expresion tedrica de la SNR a la salida del receptor, teniendo en cuenta la
red reconfigurable y las desadaptaciones entre los distintos bloques, para posteriormente
evaluar las prestaciones y posibles mejoras que ésta introduzca. Antes de proceder con el

calculo de la expresion de la SNR, vamos a introducir algo de nomenclatura:

M; Desadaptacion entre la antena y la TMN.

M, Desadaptacién entre TMN y el LNA.

Z..t Impedancia de entrada de la antena, Z,,; = Rant + 7 Xant-
T'.n¢ Coeficiente de reflexion a la entrada de la antena.

I'in tmn Coeficiente de reflexion a la entrada de la TMN.

Zin v~ Impedancia de entrada de la TMN.

I's tna Coeficiente de reflexion visto por el LNA, o equivalentemente coeficiente de
reflexién de salida de la TMN.

Zs1na Impedancia de fuente presentada al LNA.

Zin1~na Impedancia de entrada del LNA.

Fina Factor de ruido del LNA.

Iopt.nva Coeficiente de reflexién 6ptimo del LNA para minimo ruido.
R Resistencia equivalente de ruido.

Gprvmn Ganancia en potencia de la TMN.

Gpna Ganancia en potencia del LNA.

K Constante de Boltzman (1.38 - 1072 J/K).

B Ancho de banda.

T, Temperatura de antena.

T, Temperatura de referencia.
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Sin Potencia de senal a la entrada.
S.ut Potencia de senal a la salida.
N,u. Potencia de ruido a la salida.

Para obtener la relacion senal a ruido en esta situacion, la presencia de la red reconfi-
gurable anade complejidad a la expresion, puesto que el andlisis clasico de ruido supone
adaptacion perfecta entre los diferentes bloques del sistema. Por tanto, ha de llevarse
a cabo un andélisis mas cuidadoso que contemple las desadaptaciones entre los distintos
bloques [22].

Sean M, y M los coeficientes de desadaptacion entre la antena y la TMN y entre la
TMN y el LNA respectivamente. Estos coeficientes de desadaptacion se pueden escribir

como

4R rmNRant (1- ‘Fin,TMN‘Q) (1- |Fam\2)

B |Zin,TMN + Zant|2 B ‘1 - Fin,TMNFant|2

(4.5)

1

ARminaRsina  (1- Tinrnal?) (1= Tornal?)

M = 7 = 2
| ZinNA + Zs 1NA| |1 — Dinenal'sinal

(4.6)

Estas expresiones se pueden escribir de una forma mas familiar por medio de la defi-

nicion del coeficiente de reflexion generalizado, de modo que
M, =1—|Tyf (4.7)

Zin,TMN - Z;nt (4 8)
Zin,TMN + Zant .

donde Z , indica el complejo conjugado de la impedancia Z,,,;. Para el coeficiente de

Flz

reflexion M,, se puede escribir de manera equivalente
My, =1— |Iy)? (4.9)

*
Zin,LNA - Zs,LNA

Ty = (4.10)

Zin LNA + ZsINA

La expresion para la figura de ruido en funcion de la impedancia presentada por

la fuente al LNA ya se vio en la ecuacién 4.4, y la ganancia en potencia de la red
reconfigurable se definird como el cociente entre la potencia entregada al LNA, Pina,

y la potencia de entrada en la red, P, rvn

Prina

GpovN = (4.11)

PN
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De una manera equivalente, definiremos la ganancia en potencia del LNA como la
potencia entregada a la carga conectada al LNA, que supondremos un receptor con resis-
tencia de entrada 50 €2 y la potencia disponible a la entrada del LNA, y que definiremos
como Gp1NA-

Bajo estas condiciones la potencia de senal a la salida del LNA se puede deducir de

manera sencilla como

Sout = SinM1Gp rmnGpLNA (4.12)

donde la potencia de senal de entrada, Si,, serd dependiente del campo incidente, la
frecuencia, ganancia de la antena y otros parametros, si bien en este punto lo considera-
remos como un parametro constante. Por su parte, la contribucion a la potencia de ruido

puede ser expresada mediante

Nowt = KBG,1nA| TaMle,TMI\L _'_To (1 —-GprMn) ML+ T, (Fina — 1) My (4.13)

J/

VvV Vv TV
contribucion antena contribucion TMN contribucion LNA

expresion en la que para mayor visibilidad se han indicado las contribuciones asociadas
a la antena, a la red reconfigurable y al propio LNA. Una vez derivada esta expresion, es

simple obtener la relacion senal a ruido como

SN _ MGy
— )=« (4.14)
N [T.MGprmn + T, (1 — Gpoun) My + T, (Fina — 1) M|
donde « es una constante definida por
Sin
= . 4.15
a=17 (4.15)

4.9. Resultados

Para evaluar el sistema propuesto, se utilizaran las matrices de scattering medidas
para la antena, asi como los modelos para la red reconfigurable y el LNA.

Para computar la relaciéon senal a ruido del receptor a lo largo de todo el ancho
de banda, se empleara la ecuaciéon 4.14, escogiendo de entre los 256 posibles estados la
secuencia que maximice la SNR. Para establecer una comparacién se propone evaluar otro
sistema consistente del mismo receptor con una red de adaptacién fija entre la antena y
el LNA. De este modo, es posible también evaluar la SNR usando la misma expresion,
simplemente substituyendo la ganancia en potencia G, rmn por la ganancia en potencia

de la red fija. Esta red se realizara utilizando elementos concentrados (condensadores e
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inductancias), para obtener las mejores prestaciones en el ancho de banda definido. Por
otro lado, se fijard una temperatura de antena de referencia de 10*° y el pardmetro o se
fijara para obtener una SNR media de 15 dB.

17

16} .

14+

Red reconfigurable | |
Red fija

13f 7

SNR [dB]

11 L L L L L
450 500 550 600 650 700

Frecuencia [MHz]

Figura 4.11: Maxima SNR cuando se usa la red reconfigurable, comparada con la situacion
de usar una red fija.

La figura 4.11 muestra la representacién de la SNR para ambas situaciones. Se puede
observar como usando la red de adaptacion reconfigurable se pueden obtener valores de
SNR maés elevados en todo el ancho de banda. Esta mejora en SNR es mayor de 2 dB
para todo el ancho de banda, y superior a 3 dB para gran parte de ellas.

Resulta también muy interesante ver como el proceso de maximizacion de la SNR
afecta a las componentes de senal y ruido de manera separada. En las figuras 4.12(a)
y 4.12(b) se pueden ver todas las posibles trazas (para los 256 estados) de la potencia de
senal y ruido en el receptor, indicando qué combinacién de valores de senal y ruido son
los que maximizan la SNR. Aunque ambas graficas estan de algin modo correladas, se
puede observar como en general la maximizacién de la potencia de senal prevalece sobre
la minimizacién de ruido para gran parte de frecuencias. La secuencia indicada es la que
maximiza la SNR, pero se podria buscar otra subsecuencia (con otros estados de la red
reconfigurable) que tenga una SNR més plana en todo el ancho de banda.

La maximizacion de la SNR es un pardmetro muy importante para la calidad en el
receptor ya que minimiza la BER (tasa de error de bit). Sin embargo, habra que verificar

que esta maximizacion de la SNR no lleve a empeorar las condiciones de desadaptacion
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Figura 4.12: Todas las posibles trazas calculadas para los 256 estados de la TMN. La
traza de correspondiente a la méaxima SNR estd remarcada en negro.

de la antena. Para ello, evaluaremos de nuevo la ganancia realizada, utilizando la expre-
sion 4.2. De nuevo se puede ver en la figura 4.13 como la ganancia realizada esta por
encima de la marcada por el estandar, e incluso por encima de la de la antena aislada.
Comparandola con la situacion en la que tinicamente se tenia en cuenta este parametro,
se puede observar como ésta se ha reducido. Todo ese margen de mejora perdida se ha

invertido en la maximizacion de la SNR.

4
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Figura 4.13: Ganancia realizada usando red reconfigurable y usando una red fija.
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4.9.1. Variacion en la impedancia de entrada de la antena

Uno de los aspectos més interesantes de las redes de adaptacién reconfigurables es su
capacidad para ajustarse y seguir las posibles variaciones en la impedancia de entrada
de antena. Esta capacidad se puede explotar también en esta situacion y puede ayudar
para mantener o mejorar la SNR bajo condiciones de variabilidad. La variabilidad de
la impedancia de antena, debido a los cambios en un entorno DVB-H, se ha estudiado
recientemente [144]. Para estudiar dicho efecto en este trabajo de investigacion, se ha
capturado otra traza de la impedancia de entrada de antena, midiendo el S;; con un
analizador vectorial bajo la condicién de proximidad de la mano con la antena. La traza
medida, junto con la impedancia de la antena aislada, se pueden ver en la figura 4.14.

Bajo estas nuevas condiciones se puede calcular de nuevo la relacion senal a ruido a
la salida del receptor, utilizando la nueva informacién de la impedancia de entrada de
la antena. La figura 4.15 muestra estos resultados para la nueva situacion, comparando
de nuevo con la red fija. De nuevo se observa la misma tendencia que en la situacion
anterior, con una mejora en todo el ancho de banda, que es superior a 2 y 3 dB en la
mayor parte del ancho de banda. Es esperable que variaciones en la impedancia lleven
a mayores desadaptaciones entre la antena y el receptor que con la antena aislada, lo
que generarda también mayores diferencias entre la red reconfigurable y la red fija, debido

fundamentalmente a la capacidad adaptativa de la red de adaptacién reconfigurable.

Antena aislada
= = = Antena entorno

Figura 4.14: Ejemplo de variacién de impedancia de entrada de antena. Se presenta
también la impedancia de entrada de la antena aislada.
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Figura 4.15: Maxima SNR usando la red reconfigurable y una red fija, bajo la condicion
de impedancia variable.

4.10. Conclusiones

En este capitulo se ha explorado el uso el las redes de adaptacion reconfigurables en
sistemas de recepcion DVB-H.

Se ha comenzado analizando la problematica y cémo podrian ser de utilidad las redes
reconfigurables. Posteriormente se ha presentado la red que se va a usar en el trabajo,
realizando una caracterizacién detallada de la misma, empleando diferentes métricas te-
niendo en cuenta tanto la impedancia de fuente como la de carga. Una vez caracterizada
la red se ha analizado el efecto en un sistema DVB-H y las mejoras que puede aportar en
términos de adaptacién, ganancia realizada y potencia entregada al receptor, viendo cémo
es posible conseguir importantes mejoras, especialmente en la zona baja de frecuencias
donde la antena esta mas desadaptada.

Sin embargo, en este estudio inicial no se ha tenido en cuenta la influencia del LNA
y el efecto de la red en la relacién senal a ruido. Por ello se ha obteniendo una expresion
tedrica para la SNR a la salida del receptor. De este modo se puede establecer como
criterio de configuracion de la red la maximizaciéon de la SNR. Se ha observado céomo se
puede mejorar los valores de SNR para todo el ancho de banda, manteniendo unos valores
de ganancia realizada por encima de lo establecido por el estandar y mejorando los valores
de la antena aislada. Asi mismo, también se ha comprobado como el posible efecto de

variabilidad de la impedancia de entrada de la antena, que puede influir negativamente
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en el sistema, puede ser corregido utilizando la red reconfigurable.
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Capitulo 5

Aplicaciones de las redes de
adaptacion reconfigurables en
transmisores

5.1. Introduccion

En este capitulo se van a estudiar diversas aplicaciones de redes reconfigurables enfo-
cadas a sistemas de transmisién en entornos méviles e inalambricos.

Se comenzara estudiando la aplicacion a la mejora de la eficiencia en arquitecturas
outphasing, explorando distintas posibilidades para la mejora de eficiencia bajo condicio-
nes de carga variable y/o senales moduladas complejas con altos valores de PAPR.

Posteriormente, se estudiara un sistema de modulacién dindamica de carga y el efecto
que sobre éste tiene la desadaptacién de antena. También se analizara el efecto de las
desadaptaciones en las aplicaciones de predistorsién digital (DPD) y cémo el uso de redes
de adaptacion reconfigurables puede contribuir a reducir la sensibilidad de ésta ante la

variacién de la impedancia de carga.

5.2. Arquitecturas outphasing para la mejora de la
eficiencia

Los arquitecturas tipo outphasing, también referidas como LINC (LInear Amplifica-
tion using Non-linear Components), son bien conocidas para el disefio de amplificadores
de potencia capaces de mantener elevadas eficiencias para senales moduladas con un
elevado valor de PAPR, asi como unos valores de distorsién no-lineal reducidos [8]. Ini-
cialmente introducida por Chireix en 1935 [145] para mejorar tanto la eficiencia como la
linealidad en transmisores AM de radiodifusién, esta técnica ha experimentado un cre-

ciente interés en los 1ltimos anos, debido en parte al auge de los procesadores digitales

171
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tales como DSPs y FPGAs, que ayudan a una implementacién relativamente sencilla de

estas arquitecturas de amplificacién.

5.2.1. Fundamentos de las arquitecturas outphasing

El principio fundamental de las arquitecturas LINC consiste en la descomposicién de
la senal original s(t), habitualmente modulada en fase y amplitud, en dos senales s;(t) y

s2(t) de envolvente constante, mediante las siguientes ecuaciones [8]:

s(t) = r(t) - 0 = s1(t) + sa(t) (5.1)
7 (t) = Fimax - c0s (0(2)) (5.2)
si(t) = Tf;_x I (BO+0() (5.3)
so(t) = 7“1;_X RICORIO) (5.4)

donde 7.« es el valor méximo de la envolvente 7(t) y ¢(t) es la fase de la senal banda
base. Adicionalmente, 0(t) es la fase adicional con respecto a la fase de la senal modulada,

que viene dada por

Tmax

¢@y:mcms(“”). (5.5)

De manera alternativa, las senales sq(t) y sa(t) se pueden calcular mediante estas otras

&@):%qou+j-dw] (5.6)
sa(t) = (1) [1 = j -t (5.7)

donde e(t) viene dada por
()= [ -1 (5.8)

La idea que subyace bajo este método de amplificacion, es que dado que ambas senales
descompuestas, s1(t) y s2(t), son de envolvente constante, pueden ser eficientemente am-
plificadas. Finalmente, las dos senales amplificadas son combinadas a la salida de los PAs
para reproducir la senal original. De este modo, los PAs pueden ser operados en satu-

racion obteniendo maxima eficiencia en potencia y las senales amplificadas pueden ser
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combinadas de manera precisa, lo que llevaria, en principio, a una linealidad perfecta. La

figura 5.1 ilustra los principales bloques de un transmisor LINC, mientras que la figura 5.2

muestra una representacion vectorial de la separacién de componentes.

s(?)

Signal
Component
Separator
(SCS)

5,(?)

5, ()

PAl

PA2

(+

Figura 5.1: Diagrama de bloques simplificado del transmisor LINC.

15

1l ° ° ° ° |
-15 ‘ ‘ ‘
-1.5 -1 -0.5 0.5 1

15

Figura 5.2: Ilustracion del principio de funcionamiento del LINC. Utilizando una mo-
dulacién compleja 16-QAM, se puede ver como cada simbolo complejo s(t) se puede
descomponer en dos senales de envolvente constante si(t) y s»(t), cuya suma vectorial
nos devuelve el simbolo original.

Los componentes fundamentales del transmisor LINC son el separador de componen-

tes (SCS), los PAs y el combinador. Dado que la arquitectura LINC es muy sensible a
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desequilibrios en fase y ganancia entre las dos ramas [146], la precisién al llevar a ca-
bo la separacién de componentes es critica. Aunque se han propuesto algunas técnicas
analdgicas de separacion [147], las implementaciones digitales son las que ofrecen mayor
flexibilidad y precision, asi como la posibilidad de implementar diversos algoritmos de
correccién [148] para compensar los desequilibrios residuales debidos fundamentalmente
a la parte analégica (mezcladores, diferencias entre los PAs. . .).

Los componentes que van a influir de manera decisiva en la eficiencia son los PAs y el
combinador. Los PAs se deben disenar para obtener la mayor eficiencia posible operando
en saturaciéon. Aunque cldsicamente (y ain actualmente) se vienen utilizando disenios
en clase-B [149-151], clase-C o clase-D [152], recientemente se ha demostrado también la
viabilidad de emplear amplificadores clase-E con combinadores no aislados [153], asi como
en clase-F [154].

Sin embargo, el uso de dos PAs operando con senales de envolvente constante de
manera eficiente no garantiza por si mismo que la eficiencia del transmisor LINC vaya
a ser elevada. El combinador utilizado a la salida de los PAs, asi como la PDF de la
envolvente de la senal original determinaran en tultima instancia el comportamiento del
transmisor. La eleccion del combinador también influird en la linealidad del transmisor. En
este contexto, las estructuras combinadoras se pueden dividir en dos grandes grupos: (1)
combinadores aislados y adaptados (también llamados combinadores resistivos o hibridos)

y (2) combinadores no aislados y no adaptados (también referidos como outphasing o

Chireix).

5.2.2. Influencia del combinador en la eficiencia

5.2.2.1. Combinadores aislados

Los combinadores aislados son aquellos que tienen adaptados sus tres puertos, con
buen aislamiento entre los dos caminos de entrada, aunque a costa de presentar pérdidas.
Entre este tipo de combinadores se encuentran los tipo Wilkinson y los hibridos.

Dado a que existe un buen aislamiento entre los puertos de entrada, los PAs ven siem-
pre una impedancia constante, lo que conduce a unas buenas caracteristicas de linealidad
en la salida. El aspecto negativo de este tipo de combinadores es que la eficiencia tiende a
degradarase rapidamente conforme aumenta el PAPR de la senal de entrada [155]. Esto es
debido a que las componentes que no estan en fase van a ser disipadas en la resistencia de
aislamiento en el caso del Wilkinson o en el puerto aislado en el caso de un hibrido. Este
efecto se puede ver de manera muy sencilla si calculamos la eficiencia en un combinador
aislado ideal como el cociente entre la potencia disponible a la salida del combinador P,

y la suma de las potencias de entrada P, y Py
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i 06 L s 2
- - =5 =cos” (A(t)). (5.9
PLt Py |Gsi(t))+1G-sa(t)]* 2sa(t) + [sa(t)]” 6. (59)

Ne

El parametro G se corresponderia con la ganancia lineal de cada PA. Si se conoce
la PDF de la senal de forma analitica, denotada como p(), la eficiencia promedio del

transmisor LINC se puede calcular como

w/2
NAvg = TPA / p(6) cos® (0) do (5.10)
0

siendo npy la eficiencia de cada amplificador. En el caso de una modulacion digitales
complejas de las que no se dispone informacién analitica de la PDF, se puede calcular la

eficiencia como una suma discreta a partir de N muestras como

N
Nave = Tiea Y, p(0;) cos® (6:) (5.11)
i=1

Para verificar el dramatico efecto que la PDF de la senal tiene en la eficiencia del
combinador, se ha realizado una simulacién para una senal OFDM WiMAX de 5 MHz
de ancho de banda y PAPR de 9.5 dB. En la figura 5.3 se puede observar la PDF p(0)
normalizada de dicha senal junto con la eficiencia del combinador resistivo dada por la
ecuacién 5.9. La eficiencia promedio resultante en esta situacién es de un 11 %. Como
vemos, los valores del angulo de desfase 6 mas probables son los que estdn mas proximos
a /2, valores en los que el combinador va a disipar la mayor parte de la potencia en
la resistencia o el puerto aislado, lo que lleva a un pobre valor de eficiencia, mientras
que valores pequenos de 6, que se corresponden con picos de senal ven una eficiencia del
combinador elevada, pero son muy poco probables.

Para incrementar la eficiencia promedio existiran dos alternativas: (1) mover la PDF
de la senal hacia valores mas pequenos de 6, lo que se corresponderia con una reduccion
del PAPR de la senal y (2) mover la curva de la eficiencia del combinador hacia valores
mas elevados de . Para ver la influencia del PAPR de la senal en la eficiencia promedio

se presenta la tabla 5.1, extraida de [8].

5.2.2.2. Combinadores sin pérdidas: el combinador Chireix

El otro gran grupo de combinadores a usar en transmisores LINC son los combinadores
sin pérdidas y no-aislados. Dentro de este grupo estaria, por ejemplo, combinadores tipo
Wilkinson pero sin resistencia de aislamiento, o el combinador Chireix [145].

Estos combinadores se caracterizan fundamentalmente por la ausencia de pérdidas,

ya que se suelen construir con lineas de transmisién y/o elementos reactivos, pero no
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Figura 5.3: PDF normalizada para una senal WiMAX de 5 MHz en funcién del angulo
de descomposicion 6 junto con la eficiencia de un combinador resistivo 7,.. La eficiencia
promedio resultante 7y, es de un 11 %.

Tabla 5.1: Eficiencia promedio con un combinador aislado y adaptado, para diferentes
tipos de senales moduladas [8].

Modulacién QPSK 16-QAM 64-QAM OFDM/16-QAM
PAPR [dB] 3.75 6.43 6.82 11.75
Nave 45% 25 % 24% 8.4%

elementos resistivos, y también por la falta de aislamiento, por lo que existe un efecto
de load-pull entre ambas ramas del combinador y como consecuencia ambos PAs veran
impedancias variables con el tiempo. La ausencia de pérdidas en el combinador y este
efecto de las impedancia dindmica llevan a un incremento substancial de la eficiencia
en comparacion con los combinadores resistivos descritos anteriormente, a costa de una
degradacion de la linealidad.

Dentro de este grupo, el combinador més extendido es el llamado Chireix. Introducido
en 1935 por H. Chireix, este combinador consiste esencialmente en dos tramos de linea
de transmision A/4, una unién en T, y dos reactancias a tierra, una en cada rama del
combinador y con valores idénticos pero una con caracter capacitivo y la otra inductivo
(figura 5.4). La funcién de esas reactancias es cancelar la parte reactiva de la impedancia

que se va a presentar a cada uno de los PAs, y de este modo mejorar la eficiencia. Sin
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embargo, hay que tener en cuenta que dicha cancelacién, sélo sera efectiva para un valor

concreto de 6, como veremos mas adelante.

P1 4’ZC

JB, P3

Figura 5.4: Combinador Chireix. En el Chireix clésico las susceptancias By y B verifican
Bl - —BQ.

Para calcular la eficiencia asociada con el combinador Chireix podemos proceder de
varias maneras. En la literatura se puede encontrar la expresion para las impedancias
que son presentadas a cada uno de los PAs, y que asumiendo que éstos se comportan
como fuentes ideales (la tensién de salida no depende de la corriente de salida), lo que se

traduce en asumir una impedancia interna del amplificador nula, vienen dadas por [155]

Za(8,0) = — ! (5.12)
g—L~ (2 cos?(0) + 78 — sin(29)]>

Y= % (5.13)

8= Bny. (5.14)

Estas expresiones se aplican al puerto P1 del combinador, considerando el Chireix con
una impedancia caracteristica Z., una susceptancia positiva de valor B y que esta alimen-
tado con una senal de fase +6. Para la otra rama del PA, asumiendo que estara alimentado

por una fase —f# y una susceptancia de —B, la impedancia presentada seria

Zo(—B, —0) = — ! . (5.15)

. (2 cos?(0) + j [~ + sin(20)] )

ZL

Bajo estas condiciones la eficiencia del combinador se puede calcular como [149]



178 Arquitecturas outphasing para la mejora de la eficiencia

real(Zq)

g2’ (5.16)

e —

La eficiencia promedio se puede calcular con las mismas expresiones 5.10 6 5.11.
Otra manera mas intuitiva de calcular la eficiencia del combinador Chireix se puede
realizar haciendo un analisis lineal de redes de microondas. En primer lugar definiremos

la eficiencia del combinador como

- P+ P

donde P, es la potencia entregada a la carga y P; y P, son las potencias disponibles

e (5.17)

en los generadores de RF, con impedancias Z,; y Zg, que modelan los dos PAs.
Siguiendo el formalismo clasico, la potencia entregada a la carga se puede calcular

co1mo

!
27,

donde T' es el coeficiente de reflexion en el plano de la carga y b3 es la onda de

Py Ibs)* (1 — T [%) (5.18)

potencia incidente en la carga correspondiente al puerto P3 del Chireix. Si modelamos
el Chireix como una red lineal de 3 puertos, la onda de potencia b3 se puede escribir en
funcion de la matriz de scattering como

b3 = 531a1 + 532a2 -+ 533a3 (519)

donde ademas

as = bgPL (520)

lo que nos lleva a extraer by en funcién de las ondas de potencia incidentes a; y as

Cco1mo

_S31a;1 + Szaaz

by = 5.21
e P (5.21)
La matriz de scattering del Chireix se puede calcular facilmente como

22.7,(BZy+7)

Sayp = — 5.22

T Z2(B2Z2 4 1) + 222 (5.22)
2ZcZo (BZO - j)

Sag = 5.23

2T Z2(B2Z2 4 1) + 222 (5.23)

472
Szz3=1-— = (5.24)

72(B2Z2 + 1) + 272
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Por su parte, las ondas de potencia se pueden calcular en funcién de las senales s; y

S5 COMO
S1 (1 — Fsl)

== 5.25

“ 2 (1 - Fslrinl) ( )

ay = s2_ (1-Te) (5.26)

2 (1 —Telin)
donde I'y; y I'so son los coeficientes de reflexién hacia la fuente y I'y,; v ' son los
coeficientes de reflexion de entrada en los puertos P1 y P2 del Chireix respectivamente.
Las senales s; y s9 son generalmente simplificadas con respecto a las ecuaciones 5.3 y 5.4

como

s, = el? (5.27)

59 = e " (5.28)

Finalmente las potencias disponibles P y P, se pueden calcular como [107]

|31|2
p=—1 5.29
" 8Re{Z,} (5.29)
p_ sl (5.30)
8Re {Zs2}

con Zs vy Zs son las impedancias de las fuentes y Re{-} indica parte real. La eficiencia

del combinador quedard por tanto como

s1 (1-Tg) ss (1-Ty) [?
Sgp————— 2 4 Qo= 5
N = Tul) 722 (1 —Talm) | (1— T2
1 — 5330 27,
e = 2 ; (5.31)
|51] EA

8Re{Za} 8Re{Za}
Supongamos un caso en que 2, = 4 = Zs = Z, = 50 Q y f = 1. La eficiencia del

Chireix en funcion del angulo 6 en esta situacion vendra dada por

1+ sin (26)
Nle = 9

y se puede observar en la figura 5.5, donde ademas se ha indicado también la eficiencia

(5.32)

obtenida para un combinador aislado. Se puede observar como la eficiencia del Chireix

esta por encima del 50 % para todos los valores de 6.



180 Arquitecturas outphasing para la mejora de la eficiencia

0.9F

0.8f

0.6

0.5

Eficiencia

0.4f T

0.2f | —— n, Chireix T

0.1f | ——n,_resistivo .

O | | | | |
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90

0 [deg]

Figura 5.5: Eficiencia del Chireix para f =1y Z. = Z; = Z, = Z, = 50 ) en funciéon de
0. Se compara con la eficiencia para un combinador resistivo.

En esta situacion se puede calcular de nuevo la eficiencia promedio para una senal
WiMAX de 5 MHz obteniendo una eficiencia promedio usando el Chireix de 76.7 %, que
contrasta notablemente con el 11 % obtenido anteriormente para el combinador aislado.

La gran desventaja del combinador Chireix frente a los combinadores aislados tra-
dicionales es la degradacion de la linealidad en la senal de salida, consecuencia de la
interaccién entre ambos amplificadores debido a la falta de aislamiento. Esta interaccion
dependera del tipo de amplificador y la clase de operacion. Una andlisis detallado de los

aspectos de linealidad en estos combinadores se puede encontrar en [155].

5.2.3. Mejora de la eficiencia en transmisores LINC usando
combinadores Chireix

Observando la expresion anteriores concernientes a la eficiencia del Chireix, cabe pre-
guntarse si existen mecanismos para incrementar la eficiencia de este combinador. Para
estudiar el efecto de la variacién de algunos de sus parametros, vamos a considerar como
variables de ajuste dos de sus pardametros fundamentales, la susceptancia B que conside-
ramos iguales pero de signo contrario en ambas ramas y la impedancia caracteristica del
Chireix, Z..

Para ello evaluamos la expresion 5.16 para distintos valores de B o equivalentemente

de . En la figura 5.6(a) se puede observar la eficiencia del Chireix en funcién de 6 para
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distintos valores de . Se puede encontrar la secuencia 6ptima S, = f(6) que proporcione
los valores de eficiencia del Chireix maximos 7.(Bpt), lo que se corresponderia con la

maxima envolvente de 7. también representada en la figura.

c

——B=0.087
—— B=0.364
— B:l
——pB=15
0.2f ———p=18

Envolvente
maxn

Eficiencia, n
Eficiencia, n,

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90
6 [deg]

(a) Z. = 50 Qy [ variable. Se representa también (b) =1y Z. variable. Se representa también la

la envolvente de maxima eficiencia escogiendo pa- envolvente de méaxima eficiencia escogiendo para

ra cada angulo 6 el valor éptimo de f. cada angulo 6 el valor éptimo de Z. en un rango
de entre 10 a 70 €.

Figura 5.6: Evaluacién de la eficiencia del Chireix bajo condiciones de 3 variable y Z.
variable.

Con este mecanismo se puede observar como la eficiencia del Chireix iria desde apro-
ximadamente el 90 % para valores cercanos a € = 0°, hasta alrededor del 65 % para los
valores de 0 cercanos a # = 90°. Hay que tener en cuenta que la eficiencia promedio
vendria dada por el tipo de senal que vayamos a emplear.

Otra alternativa para mejorar la eficiencia del Chireix puede ser el ajuste dinamico
de la impedancia caracteristica Z. del tramo A/4 de linea de transmisién. En [71] se des-
cribe un método utilizando varactores para crear una linea de transmisién de impedancia
caracteristica ajustable. Del mismo modo podemos evaluar la eficiencia del Chireix para
distintos valores de Z. manteniendo una /3 constante. En la figura 5.6(b) podemos ver los
valores de eficiencia para Z, desde 10 €2 hasta 70 €2, fijando un valor de § = 1. También se
puede observar la envolvente construida a partir de los valores 6ptimos de Z. en funcion
de 6 de manera analoga a como se ha hecho anteriormente. Es posible obtener valores
por encima del 80 % (y maés si aumentaramos Z,. por encima de los 70 2) para todo el
rango de 6.

Observando ambos procesos en la figura 5.6, es evidente que variando conjuntamente
tanto el pardmetro B como Z. se puede conseguir una eficiencia del 100 % para todos
los valores de 6 si bien puede resultar un proceso complejo, en especial para conseguir
la linea de transmision de impedancia ajustable. Ademas las pérdidas en los componen-

tes ajustables limitaran las prestaciones. El valor final de la eficiencia promedio depen-
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dera dramaticamente del tipo de senal que utilicemos, como se ha podido comprobar

anteriormente.

5.2.3.1. Chireix con Susceptancia variable

Se propone un Chireix en el que ambas susceptancias se puedan ajustar de manera
dindmica y automatica en funcion de 6. Para ello la tecnologia més adecuada parece el uso
de varactores en ambas ramas, posiblemente combinadas con algiin elemento inductivo,
para conseguir los rangos de variacion inductivo y capacitivo necesarios en cada rama.

En esta situacién, el proceso de diseno se podria esquematizar como:

1. Fijar el valor de Z. en base a la PDF de la senal que se va a transmitir, de manera

que se maximice la eficiencia en el Chireix bajo condiciones de S 6ptima.
N
Zc - InZ%X {le (‘9@) Tlcomb (917 Bopm Zc)}

2. Una vez fijado Z., obtener la trayectoria de § éptima en funcién de 0, Sy = f(6)

para una envolvente de eficiencia éptima.

3. Obtener los valores de susceptancia B asociados a la trayectoria éptima de 3, y a
partir de estos, y a la frecuencia central de disefio (w,), obtener los correspondientes

valores de inductancia y capacitancia; C' = B/w,, L = 1/(Bw,).

4. Con el rango de valores de capacitancia e inductancia, disenar el Chireix ajustable
en base a algin componente variable, varactores por ejemplo, intentando ajustar

los rangos a los valores deseados pero intentando también minimizar las pérdidas.

5. Simular con todos los efectos parasitos, construir el prototipo y verificar el funcio-

namiento.

Este método presenta un problema. Se ha verificado que con el ajuste de la impedancia
caracteristica del Chireix del paso 1, la eficiencia obtenida apenas es mejorada mediante
la variacién dinamica de 6. De este modo, para una senal TETRA se puede pasar de
un 90.2% a un 94.6 % ajustando dindmicamente [, pero por ejemplo para una senal
WCDMA de 3 portadoras, la mejora va del 83.12% al 83.55%. Por tanto parece claro
que la complejidad del método, junto con las pérdidas asociadas por el uso de elementos
ajustables como varactores, dadas las minimas mejoras que aportan, no hacen rentable

esta técnica.
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5.2.3.2. Chireix con Z,. variable

El proceso seria equivalente al anteriormente descrito, y podria resumirse como:

1. Fijar el valor de g en base a la PDF de la senal que se va a transmitir de manera

que se maximice la eficiencia en el Chireix bajo condiciones de Z. 6ptima.
N
6 = mﬁzix {ZP (01) Tcomb (017 Ba Zc,opt)}
i=1

2. Una vez fijado 3, obtener la trayectoria de Z, éptima en funcion de 8, Z. ., = f(0)

para una envolvente de eficiencia éptima.
3. Diseno de la linea de transmisién con impedancia caracteristica variable [71].

4. Simular con todos los efectos parasitos, construir el prototipo y verificar el funcio-

namiento.

Podemos hacer una evaluacién para distintas senales de comunicaciones para ver la
mejora del efecto de Z,. variable en la eficiencia promedio del Chireix. En la tabla 5.2 se
puede ver la comparativa para tres tipos de senales, una TETRA de banda estrecha y
dos de banda ancha. Lo primero que llama la atencion es que de nuevo, salvo en el caso
de la senal de banda estrecha, el efecto de Z. variable no influye de manera decisiva. Los

valores 6ptimos de [ por otro lado, se mueven en un marge reducido.

Tabla 5.2: Comparacién de las eficiencias promedios obtenidas mediante el mecanismo de
Z,. variable y Z,. fija para valores 6ptimos de £.

Senal Bopt  NMAve, Ze fija Nave, Z. variable Rango Z.
TETRA 0.85 90.26 % 98.68 % 30-70 2
WiMAX 0.85 95.78 % 96.54 % 30-70 2
WCDMA uplink 0.95 96.55 % 99.7 % 30-70 2

La tendencia es, por tanto, similar a la anterior situacion y la complejidad del método
y los escasos mérgenes de mejora no hacen atractiva esta solucion. Como conclusiéon, cabe
decir que estas técnicas podrian ser interesantes para aplicaciones en terminales multi-
modo que trabajen con varios tipos de senales. Si estas senales son distintas en términos
estadisticos (PAPR y PDF fundamentalmente), podria ser interesante una reconfiguracion
del Chireix, no dependiente de 6 si no del tipo de senal, para maximizar la eficiencia bajo

distintos tipos de senales.



184 Arquitecturas outphasing para la mejora de la eficiencia

5.2.4. Mejora de la eficiencia en transmisores LINC bajo con-
diciones de carga variable

En este apartado se va a estudiar las posibles mejoras de eficiencia en transmisores
LINC bajo condiciones de carga variable. Para ello se analizaran dos enfoques distintos.
En primer lugar se estudiara la viabilidad de utilizar redes de adaptacion reconfigurables
en transmisores LINC con combinadores tipo Wilkinson (aislados y adaptados). Se anali-
zara qué alternativa es la Optima, si el uso de dos redes o s6lo una entre el combinador y la
antena. La otra alternativa consistird en el uso de un Chireix con componentes ajustables

para aplicaciones médicas o industriales.

5.2.4.1. Redes de adaptacion reconfigurables en transmisores LINC

Se pretende analizar la viabilidad del uso de redes de adaptacion reconfigurables en
transmisores LINC bajo condiciones de carga variable. Para ello se proponen las tres
arquitecturas presentadas en la figura 5.7.

La primera de ellas (figura 5.7(a)) consistirfa en un LINC cldsico con un combinador
Wilkinson y carga Zj, variable. La segunda, (figura 5.7(b) consistiria en el LINC clésico
al que se le anade una TMN entre el combinador y la carga variable 7, mientras que la
ultima (figura 5.7(c)) consistirfa en dos TMNs situadas entre el PA y el Wilkinson. En
todas ellas se ha modelado los PAs como fuentes de voltaje ideales con impedancias Zg,
que asumiremos de 50 €2 [156].

La TMN empleada en este apartado esta basada en 8 diodos PIN con un total de 256
estados y un ancho de banda de entre 300—800 MHz [64]. En los cédlculos se usaran las
matrices de scattering medidas con el VNA durante la caracterizacion de dichas redes
SEMN , para tener un efecto preciso en cuanto a las pérdidas de la red.

Para proceder al analisis de eficiencia vamos a apoyarnos fundamentalmente en las
ecuaciones ya presentadas en la seccion 5.2.2.2. Para el LINC clasico, el célculo de la

eficiencia, tomando como referencia la ecuacion 5.31, particularizando paraI'y; = 'y = 0,

quedara como

wilk 91 wilk 92 2
53111(5 + 53211{5 (1—1T2%)
1 — Sy, 27,
N = ; . (5.33)
[51] |52
8Re{Za} 8Re{Zq}
expresién, que en el caso de un Wilkinson ideal (S3i% = Syik = j/4/2) se reduce a

Ne =cos* 6+ (1— |TL|2) (5.34)
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que lleva a la expresién 5.9 cuando la carga Zj, estd adaptada.

Al analizar la estructura LINC 1-TMN, en primer lugar debemos expresar la onda de
potencia b3 incidente en la carga en funcién de la onda de potencia que sale del Wilkinson,
de modo que

SEMNG,
1— STMN

bs = (5.35)

Asimismo, la onda de potencia b; se puede expresar en funcién de los parametros S

del Wilkinson y el coeficiente de reflexién de entrada de la TMN, TEMN ' como
SWllk SWllk
bi = SwﬂkFTMN : (5.36)

Con estas ecuaciones, ahora podemos calcular la potencia entregada a la carga usando
la ecuacion 5.18.
Por su parte, en el caso de la estructura 2-TMN, la onda de potencia incidente en la

carga se puede escribir como

bﬂSWﬂk + blg Swﬂk

bs = = (5.37)
mientras que las ondas de potencia intermedias b;; v b;o
STIMN1 g,
— SIMNI[wi 1151
SIMN2,
bia = — (5.39)
STMNZFm 1;:2

donde FW‘pl y Ffrvlﬂlffz indican los coeficientes de reflexion a la entrada del puerto 1
y 2 del Wilkinson respectivamente. Con las expresiones anteriores, se puede calcular la
eficiencia del combinador 7, en funcién de 6, y con ello la eficiencia promedio utilizando
la ecuacién 5.11. Para verificar el concepto, consideramos una eficiencia del PA de nay,, =
78.5 % correspondiente a un clase-B estandar a 450 MHz. Como senal de prueba utilizamos
una senal modulada 7/4-DQPSK de 25 KHz correspondiente al standard de TETRA. La
eficiencia alcanzada utilizando esta senal y el LINC clésico con una carga adaptada es
alrededor de 35 %. Para evaluar el efecto de carga variable, consideramos un conjunto de
posibles impedancias uniformemente distribuidas en carta de Smith en un test tipo load-
pull. No se han considerado desequilibrios entre las ramas. Las dos nuevas propuestas
se van a comparar con la eficiencia de la clasica arquitectura LINC bajo condiciones de
carga variable representada en la figura 5.8.

En la figura 5.9 se representa la eficiencia para la arquitectura LINC 1-TMN, asi como

la diferencia de eficiencia con respecto a la arquitectura clasica LINC. En esta segunda
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41.0

Figura 5.8: Eficiencia para la arquitectura LINC clasica bajo diferentes condiciones de
carga.

figura se puede observar una pequena area en carta de Smith alrededor del centro de la
misma en la que la diferencia es negativa, y de un —2 % como maximo. Esta reduccién
es debida a las pérdidas de la TMN, dado que esencialmente estamos comparando con
la situacion en que existe perfecta o muy buena adaptacion de la carga, y por tanto el
introducir el circuito adaptador no mejorara, sino que reducira las prestaciones debido a
las pérdidas. Fuera de esta region, los incrementos en eficiencia rondan el 6—10 % para
una gran regiéon de la carta de Smith, en especial conforme nos alejamos del centro. En
concreto, la arquitectura LINC 1-TMN presenta mejoras en eficiencia con respecto al
LINC clasico en més del 90 % del 4rea de la carta de Smith, por lo que parece una buena

alternativa para combatir las variaciones de carga.

Los resultados de la arquitectura LINC 2-TMN se muestran en la figura 5.10, tanto
en eficiencia como en diferencia de eficiencia con respecto al LINC clasico. Se observa de
nuevo la misma tendencia, con una reduccién en la eficiencia con respecto al LINC clasico
en la zona alrededor del centro de la carta de Smith, aunque ahora se puede observar
que esta regiéon es considerablemente mas grande que en el caso anterior, extendiéndose
casi hasta valores de VSWR=5. Por otro lado las mejoras de eficiencia en la parte méas
desadaptada de la carta de Smith sélo alcanzan el 0.5—1%. Esta alternativa supone
duplicar los recursos con respecto a la anterior, viendo ademas que la mejora en eficiencia
es mucho menor y mas reducida. Por esta razon la solucion LINC 1-TMN se postula como

mucho més atractiva para compensar las variaciones de carga en transmisores LINC.
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(a) Eficiencia. (b) Diferencia de eficiencia entre 1-TMN LINC
y LINC clasico.

Figura 5.9: Eficiencia para 1-TMN LINC y comparacién con el LINC clésico para distintas
condiciones de carga.

5.2.4.2. Chireix ajustable para aplicaciones médicas-industriales

En este apartado nos vamos a salir del ambito de las comunicaciones moviles, para
estudiar los efectos de variacién de impedancia de carga y posibles soluciones en los otros
dos dambitos en los que se pueden enmarcar el diseno de RF y microondas, el médico e
industrial.

Cuando se disena un PA, independientemente de la aplicacién, generalmente se asume
una carga constante de 50 ). Sin embargo, como se ha visto en la presente tesis doctoral,
esta impedancia de carga puede variar en el proceso de transmision o recepcién debido a
muchos factores. Si pensamos en el ambito industrial, los PAs de hornos de microondas
pueden ver alterado su funcionamiento debido las caracteristicas de los distintos elementos
a calentar [157], lo que puede afectar notablemente a la eficiencia. En aplicaciones médicas,
tales como ablacién de tejidos y cauterizaciéon mediante RF [158], las caracteristicas
eléctricas de los tejidos pueden cambiar notablemente durante el proceso y afectar a la
impedancia de entrada, y por tanto a la eficiencia y a la potencia de salida del PA.

Como se ha visto a lo largo de la tesis, el enfoque estandar para tratar con las desadap-
taciones en la impedancia de carga es el uso de redes de adaptacion reconfigurables a la
salida del PA. En este apartado, se pretende presentar una novedosa aproximacion para
intentar minimizar o paliar algunos de los problemas que las redes de adaptacion reconfi-
gurables poseen. Para ello, proponemos utilizar una arquitectura outphasing o LINC con
un combinador tipo Chireix con elementos sintonizables. Otro parametro a ajustar sera la

diferencia de fase entre ambas ramas de amplificacion. La linealidad o la fidelidad de la
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(a) Eficiencia. (b) Diferencia de eficiencia entre 2-TMN LINC
y LINC clasico.

Figura 5.10: Eficiencia para 2-TMN LINC y comparacién con el LINC clasico para dis-
tintas condiciones de carga.

senal de salida no es importante, por tratarse de una aplicacién médica. Las ventajas que

este método puede aportar frente al enfoque tradicional son:

1. El uso de dos PAs en vez de uno permite operar con alta eficiencia y balancear la

potencia de cada uno, permitiendo un menor dimensionado de éstos.

2. Los elementos ajustables tienen que soportar solo la mitad de potencia, y el nimero

de estos es reducido, simplificando también el control.

3. El control de la fase entre ambas ramas se podria realizar en el dominio digital de

banda-base (no en el esquema de la figura 5.11).

YarZ.
’
; Y002,
T

fo Driver

Y

Power Splitter v ZL
PA2

Figura 5.11: Diagrama de bloques de la arquitectura outphasing con Chireix ajustable.

El diagrama de bloques bésico del sistema propuesto puede verse en la figura 5.11, y

se explicara en mas detalle cuando se presente el test setup.
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Zs %’Zc VL }%,Zr Zs

Figura 5.12: Modelo circuital del combinador Chireix.

Para justificar la estructura propuesta vamos a proceder al andlisis tedrico de un
combinador Chireix con reactancias X; y X5 en las ramas, modelando los PAs como
fuentes de voltaje con impedancias Z,, tal y como se ve en la figura 5.12. Asumimos que

los voltajes se pueden escribir sin pérdida de generalidad como

Vi = Ve (5.40)

Vo = Ve, (5.41)

Si asumimos una carga compleja Z; y lineas de transmisién \/4 e impedancia Z,, el
voltaje a través de la carga se puede calcular por superposicién de ambas fuentes y se

puede escribir a la frecuencia fundamental f, como

_ ZZy (Vie"(f — BaZ) + Vae"(j — BiZ))
 B1ByZ272 722717, — jZ(ZE+ Z1Z,) (B + Bs)

VL (5.42)

donde se ha utilizado la nomenclatura de By y By, de modo que By = 1/X;y By =
1/X5. Con el valor de este voltaje, ahora se puede calcular las impedancias de entrada

presentadas a cada PA, y que vendran dadas por las expresiones

VLZs + j‘/slzc

Zin1 = — 5.43
L VaBiZ+ W (543)
VLZS + j‘/s2Zc

Ling = — ) 5.44
P VaBZo+ Vo (544)

Incluyendo la expresién de V7, las anteriores expresiones se pueden reducir a
g —Va (ZpZs+ Z2+ By Z2 7)) + Vo Z1. 7 (5.45)

T Vo (BiBeZ2Z, — jZ1 2By — Z1 — jB2Z1 2 — 1B Z2) — Ve Zy, '
Vo (Z1Zy+ 72 + B Z2Z,) + VaZ1rZ,

ins — 2(Z1 2+ Z2 + jB\Z2Z,) + Va Zy, (5.46)

Vo (B1ByZ2Zs — jZ1,7ZsBoy — Z1, — jB1\Z1Zs — jBoZ2) — VaZy,
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Considerando V; = V5 y eliminando la dependencia de ¢, y 65, podemos expresar las

anteriores ecuaciones en funciéon de ¢ = 6y — 6; como

Z%(BaZs —j) + j (€7 — 1) ZpZs

Zing = T :
N 201 Zs (B 4 Ba) — j (€99 + 1) 4 By Z2 (1 + jBaZs)

(5.47)

L 72 (BiZs — j) +j (e77¢ = 1) Z.Zs
in,2 ZL [ZS (Bl + BZ) _] (€_j¢ + ]_)] —+ _BQZC2 (1 +]BlZS)

(5.48)

La idea que subyace detras de estas expresiones, es verificar que mediante el ajuste
de los parametros By, By, asi como la diferencia de fase entre ambas ramas ¢, se puede
modificar la impedancia presentada a cada uno de los PAs, y por tanto modificar la
eficiencia bajo condiciones dinamicas de carga.

Para verificar el concepto, en primer lugar se propone realizar algunas simulaciones
utilizando AWR, Microwave Office. En éstas se va a emplear un amplificador basandonos
en un transistor de GaN de Cree, utilizando los modelos no-lineales de éstos para AWR.
El transistor que vamos a utilizar es el CGH40006P de 8 W!. En la figura 5.13 se puede
ver el esquemadtico simulado en AWR, Microwave Office. Por su parte, en la figura 5.14 se
presentan los resultados del PA en términos de ganancia, conversion AM/PM, potencia
de salida y eficiencia de drenador, para un rango de potencias de hasta 32 dBm y a una
frecuencia de 2.14 GHz.

[sveoxr apa [}
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&&&&&
S

»»»»»

Figura 5.13: Esquematico de AWR, Microwave Office para la simulacion del PA basado
en el transistor GaN de Cree.

Lwww.cree.com/products/pdf/cgh40006p.pdf
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Figura 5.14: Caracteristicas del amplificador basado en GaN de Cree simulado en AWR
Microwave Office a 2.14 GHz.

El PA esta trabajando en clase-AB, con una tensién de drenador de 28 V y una de
puerta de —2.8 V. Bajo estas condiciones es capaz de entregar a una carga de 50 €2 hasta
40 dBm de potencia, con una eficiencia de casi el 65 % a 2.14 GHz.

Para simular el sistema completo, utilizaremos un generador a 2.14 GHz y 35 dBm.
Después utilizaremos un splitter que permitira tener 32 dBm a la entrada de cada uno
de los PAs. Pondremos un desfasador antes de uno de los dos PAs. Con un desfasador es
suficiente, puesto que lo que interesa es modificar la fase entre ambas ramas, y no la fase
absoluta de cada una de ellas. A la salida de los PAs, utilizaremos un Chireix.

En una primera aproximacion, el Chireix lo disenaremos utilizando lineas de trans-
misién A/4 sobre un substrato Rogers 4350B. Los elementos sintonizables del Chireix,
inductancia en una rama y capacitancia en otra rama, seran, en principio, considerados
ideales.

Para intentar verificar el concepto, proponemos realizar una serie de simulaciones en

AWR Microwave Office. Dado que el nimero de parametros de ajuste es elevado (fase,
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X y X3), asi como la impedancia variable 7, se propone el uso de scripts y el motor de
optimizacién para llevar a cabo el proceso. La secuencia de simulacion seria la siguiente:
se crean un conjunto de posibles impedancias de carga, de manera similar a un load-
pull, y para cada una de esas impedancias, se corre el motor de optimizaciéon de AWR,
tratando de optimizar simultdneamente los tres valores (¢, X, X3), con el criterio de

maximizacion de la eficiencia de drenador conjunta, que podemos definir como

Pout
Pdcl + Pdc2

donde P, es la potencia de salida y Py.1, Paeo son las potencias dc consumidas por

n= (5.49)

cada uno de los PAs. Una vez que se han alcanzado el niimero maximo de iteraciones
se procede a guardar el valor de la eficiencia alcanzada, la potencia de salida, asi como
los valores 6ptimos de fase y reactancias para esa impedancia de carga concreta. Cuando
finaliza todo el proceso tenemos el conjunto de todos estos valores para cada una de las
impedancias de carga simuladas.

Un ejemplo de esta simulacién se puede ver en la figura 5.15. En ella se puede ver los
contornos de eficiencia (fig. 5.15(a)) y potencia de salida (fig. 5.15(b)) para las distintas
impedancias asi como los valores asociados de capacitancia (fig. 5.15(c)), inductancia
(fig. 5.15(d)) vy fase (fig. 5.15(e)). En esta situacion se observa un maximo de eficiencia
alrededor del 65 %, aunque desplazado del centro de la carta de Smith. La potencia de
salida se mantiene en el margen 40—41 dBm para una amplia regién de impedancias. La
fase varia de 20 a 160°, la capacitancia alcanza valores maximos de 2.5 pF a la frecuencia
de interés y la inductancia se mueve hasta valores cercanos a 200 nH.

En este punto, para intentar localizar el maximo de eficiencia en torno al centro
de la carta de Smith, se propone una optimizacién de los parametros geométricos del
combinador Chireix, utilizando el optimizador de AWR para tal propdsito. Bajo estas
condiciones de optimizacion los resultados se presentan en la figura 5.16. Se observa como
la regién de eficiencia maxima de 65 % se ha ampliado asi como los mérgenes de potencia.
Los patrones de fase asi como los valores de reactancia se modifican considerablemente, lo
que nos indica la sensibilidad del sistema propuesto a pequenos cambios en la estructura
del Chireix. Esto se debe fundamentalmente a que pequenas variaciones en las lineas de
transmision se transforman en variaciones mas o menos pronunciadas en las impedancias
presentadas a ambos PAs, y por tanto modificaciones en los valores de eficiencia y potencia
de salida. Esta sensibilidad serd un aspecto a tener en cuenta en el diseno final.

Una vez verificada la viabilidad de la propuesta mediante simulaciones en AWR, se
propone realizar un montaje experimental para confirmar los resultados. Para alcanzar
la potencia de entrada necesaria en los mddulos de Cree se utiliza un PA de banda

ancha y propésito general como driver. A la salida de este PA se utiliza un divisor de
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(a) Eficiencia de drenador. (b) Potencia de salida.
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Figura 5.15: Simulacién para distintas impedancias de carga a f, = 2.14 GHz para el PA
con el combinador Chireix.
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Figura 5.16: Simulacién para distintas impedancias de carga a f, = 2.14 GHz para el PA
con el combinador Chireix optimizado.
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potencia de Mini-Circuits. La salidas de este divisor de potencia van conectadas, una de
ellas directamente al moédulo de potencia de Cree, y la otra a un desfasador manual y
de ahi al médulo de Cree. El desfasador manual presenta unas pérdidas de insercién del
orden de 0.3 dB a la frecuencia de diseno, por lo que no se prevé en primera instancia la
necesidad de compensarlas en la otra rama del transmisor. Ambos PAs se han considerado
idealmente iguales en simulacién, aunque se ha verificado que su comportamiento, como
es esperable, dista de ser idéntico. Si bien esto no debe de ser impedimento para la
verificacion del concepto, es esperable que los resultados medidos presenten diferencias
con las simulaciones.

El diseno del combinador Chireix se realiza sobre un substrato Rogers 4035B (e, =
3.48, tand = 0.004), usando lineas de transmision de 32 Q. La razén para usar lineas
de baja impedancia es que el diseno del Chireix se ha tratado de optimizar en base
a las simulaciones para intentar obtener unas mejores prestaciones. Se verifica que los
parametros S del Chireix construido concuerdan de manera satisfactoria con el disenio
simulado, si bien es cierto que en si mismo la matriz de scattering no resulta especialmente
representativa ya que las prestaciones en este diseno dependeran de los elementos reactivos
montados en el Chireix, asi como de las impedancias presentes en cada puerto. Se puede
observar una fotografia del combinador Chireix en la figura 5.17.

Finalmente, cabe decir que en esta aproximacién el ajuste de los parametros reactivos
que se montaran en ambas ramas se realizardan de forma manual utilizando componentes
de la serie ATC 600S para los condensadores, y Coilcraft 0603CS y 0402CS para las
inductancias. Para obtener el efecto de impedancia variable, se empleara un sistema de
load-pull automatico de Focus Microwave previamente calibrado. El sistema completo del
test-setup se puede ver en la figura 5.18.

El proceso experimental de verificacién resulta complejo debido al niimero de elemen-
tos a ajustar: capacitancia, inductancia, y desfasador, todo ello considerando la carga
variable con el sistema de load-pull. Esencialmente, el proceso de prueba en el test-bench

presentado se puede resumir en los siguientes pasos:

1. Montaje de par inductivo-capacitivo en las ramas del Chireix utilizando componen-

tes SMD discretos, anteriormente indicados.
2. Ajustar el desfasador a 0°.

3. Realizacién de un load-pull, con un nimero reducido de impedancias (unas 50) para

verificar la tendencia.

4. Busqueda de la impedancia de carga que maximiza la eficiencia, y bajo esa condiciéon

de carga, modificar la fase para obtener maxima eficiencia.
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Figura 5.17: PCB del combinador Chireix optimizado en simulacién sobre subtrato Rogers
4035B (e, = 3.48, tand = 0.004).

splitter

PA driver

’ Phase shifter PAs Chireix combiner

Figura 5.18: Esquema del montaje completo.

5. Realizacién de un load-pull fino bajo las nuevas condiciones de fase.
6. Salvar los resultados de eficiencia de drenador y potencia de salida.

7. Vuelta al punto 1, y montar unos nuevos componentes.

Una vez se han realizado un niimero suficiente de combinaciones con componentes, se
puede proceder al paso final, que va a consistir en la representacion de los mejores valores
de eficiencia obtenidos para los distintos componentes y valores de fase.

A modo de ejemplo, se puede representar los contornos de eficiencia 50 % para distintos
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valores de componentes y sus fases asociadas como vemos en la figura 5.19. Lo que se
observa en esta figura es como estos contornos de eficiencia se desplazan en la carta de
Smith para distintos valores de capacitancia-inductancia, asi como de fase entre ambas
ramas, que varia entre los 67° y 158°. La idea es que combinando distintos valores y fases,
se puede conseguir una amplia zona de eficiencia mejorada, que cubra una buena parte de
la carta de Smith, es decir, que seamos capaces de mantener valores de eficiencia elevados
para distintas condiciones de carga, en contra de lo que sucede con los contornos clasicos
de load-pull de eficiencia en PAs, en los que conforme nos alejamos de la impedancia

Optima, los valores de eficiencia van decreciendo de forma muy substancial.

+j1.0

+2.0

+0.5
’ 0.1pF,2.7nH
—96°
+0.2 k

S PNt
DN

5

sy

' -i5.0

Figura 5.19: Contornos de eficiencia medidos del 50 %. Cada contorno representa una
diferente combinacién de capacitancia, inductancia y fase, como se indica en las etiquetas.

Si consideramos la superposicion de los mejores resultados de eficiencia obtenidos en
todas las combinaciones probadas, obtenemos los contornos de maxima eficiencia posible,
que se pueden observar en la figura 5.20(a). Para esta combinacién de valores 6ptimos,
la potencia de salida asociada para cada impedancia de carga se puede ver en la figu-
ra 5.20(b). Los resultados para la mejor eficiencia muestran una eficiencia superior al
50 % para un 40 % de impedancias de carta de Smith, considerando hasta un valor de
relacién de onda estacionaria VSWR de 10. El valor de maximo de eficiencia es de 63.8 %
aunque se encuentra ligeramente desplazado del centro de carta de Smith. En cuanto a
los contornos de potencia de salida constante correspondientes a los valores de méaxima
eficiencia, podemos ver valores de potencia superiores a 40 dBm.

Para establecer un marco de comparacién, se propone comparar estos resultados con
el mismo montaje pero empleando un combinador de potencia tipo Wilkinson en lugar
del Chireix ajustable. Los valores de eficiencia para este combinador se pueden ver en la

figura 5.21. En esta figura se observa un méaximo de 50 % de eficiencia, desplazado del
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centro de la carta de Smith como consecuencia de la transformacién de impedancias en

el combinador y al uso de adaptadores de conectores.

+1.0 +1.0

-j1.0

(a) Contornos de eficiencia de drenador cons- (b) Contornos de potencia de salida constante
tante medidos para las combinaciones de ele- correspondientes.

mentos de montaje SMD X; (0.1pF-3pf) y

X2 (1nH-100nH).

Figura 5.20: Mejores valores medidos para la eficiencia de drenador y potencia de salida.

Lo que se ha demostrado con este experimento es la viabilidad de utilizar una ar-
quitectura basada en un Chireix ajustable para mejorar la eficiencia bajo condiciones
de carga dindmica. Se ha demostrado que se pueden conseguir eficiencias superiores al
50 % para una gran region de la carta de Smith, asi como variaciones en la potencia de
salida en torno a 2 dB. Se han comparado los resultados con una arquitectura usando
un combinador tipo Wilkinson, mostrandose las mejoras del sistema propuesto. Las prin-
cipales ventajas sobre un sistema cldsico basada en un PA con una TMN serian: (1) la
estructura propuesta utiliza dos PAs, que pueden operar a mitad de potencia con gran
eficiencia; (2) los rangos de variacién de los componentes no son muy elevados, por lo que
las pérdidas de insercién previsibles serdan mas reducidas; (3) este enfoque parece 6ptimo
para arquitecturas que requieran de gran potencia de salida.

En una futura linea de investigacion, sera interesante realizar un montaje utilizando
componentes ajustables, posiblemente varactores. Aunque los niveles de potencia a mane-
jar son relativamente elevados, parece viable la realizacion del Chireix ajustable apilando
2 6 3 componentes en cada rama. Para ello habria que analizar los rangos de variacion
en cada una de las ramas para realizar el diseno correspondiente utilizando varactores y
algiin elemento reactivo. Con ello, podriamos tener un ajuste automético del Chireix. Del
mismo modo, el ajuste de fase entre ambas ramas se podria realizar en el procesado digi-

tal banda base, bien utilizando algun procesador digital, DSP o FPGA, o bien mediante
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Figura 5.21: Contornos de eficiencia de drenador constante medidos para distintas impe-
dancias con un combinador tipo Wilkinson. El maximo esta desplazado del centro de la
carta de Smith debido a la transformacion desde la impedancia de carga hasta la salida
de los PAs.

el desfase entre dos generadores vectoriales, evitando ademas las pérdidas de insercion
del desfasador ajustable manualmente. Esto permitira el control electrénico de todas las
variables y la automatizacion del proceso, que a buen seguro mejoraria los resultados
presentados anteriormente, aun cuando las pérdidas de insercion en el Chireix serdn méas

elevadas debido a la presencia de los varactores junto con algtin otro elemento reactivo.

5.3. Modulacién dinamica de carga bajo condiciones
de carga variable

La modulacién dindmica de carga (DLM) [25,75, 76, 88] es una técnica que permite
mejorar la eficiencia en PAs bajo condiciones de senales moduladas complejas con altos
valores de PAPR. Se encuadrada en el mismo nivel que otras [159], como el dynamic bia-
sing [160], envelope tracking [161], y arquitecturas Chireix [151] o Doherty [162]. Algunas
de estas técnicas son realmente prometedoras, como envelope tracking, y otras ya estan
siendo ampliamente utilizadas, como los amplificadores Doherty en estaciones bases. Sin
embargo, estas técnicas no estan exentas de algunos inconvenientes: dynamic biasing y
envelope tracking requieren de conversores dc eficientes, asi como una amplificacién de
envolvente eficiente y de banda ancha, lo que resulta complicado. Las arquitecturas tipo
outphasing y Chireix requieren del uso de varios dispositivos asi como de combinadores y
divisores de potencia, aumentando el tamano, coste y complejidad en muchos casos. La

técnica de DLM se ofrece como alternativa realmente interesante, ya que puede ofrecer
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buenos resultados con una complejidad moderada.

La esencia de esta técnica se basa en el uso de la teoria de la recta dindmica de
carga [163], que nos indica que se puede obtener la méxima eficiencia para un PA a
lo largo de distintos niveles de potencia de entrada, si la impedancia presentada a éste
se ajusta de manera dinamica a su valor 6ptimo de acuerdo con el nivel de potencia
de entrada. Esta tarea consistente en presentar distintas impedancias al amplificador de
acuerdo al nivel de potencia de entrada puede ser llevada a cabo por una red de adaptacion
reconfigurable. Recientemente, se han presentado varios estudios utilizando redes basadas
en varactores mostrando unos resultados realmente prometedores [25,26, 75,76, 78], pero
en ninguno de ellos se ha analizado el posible efecto de carga variable en transmisores
inalambricos. En este apartado se va a presentar el analisis y diseno de un sistema de
DLM utilizando una red de adaptacién reconfigurable, y su estudio bajo condiciones de

variacion dinamica de impedancia de carga [164].

5.3.1. Red de adaptacién reconfigurable

En el presente estudio se va a emplear una red segun se ve en la figura 5.22 basada en
8 condensadores conmutados. Los condensadores paralelo se posicionaran en serie con el
elemento conmutador, designado en la figura por las senales de control S; con i =0...7,
lo que proporciona un ntmero total de estados de 2% = 256. Estas sefales de control
pueden ser digitalmente controladas mediante un procesador digital DSP, FPGA o un
micro. El comportamiento ideal de la red seria el siguiente: cuando el switch conduce,
el condensador correspondiente anade su capacitancia a la red, mientras que cuando el
switch esta abierto, esa rama anade una impedancia equivalente en RF a un condensador
acabado en abierto. Esta operacién ideal se ve en cualquier caso influenciada por los
efectos parasitos de la red, fundamentalmente las pérdidas de insercién de ésta, asi como
los factores de calidad finitos de los elements reactivos. Las caracteristicas fundamentales

de esta red ya han sido presentadas en loas anteriores apartados.

i A i i

Figura 5.22: Esquematico de la TMN de 8 elementos de conmutacion.

La figura 5.23 muestra un esquematico simplificado del sistema a simular. En él se



202 Modulacion dindmica de carga bajo condiciones de carga variable

puede ver el PA constituido por un transistor LDMOS con sus redes de adaptacion
de entrada y salida. Entre ésta ultima y la carga, se colocara la TMN. Mas adelante
se vera porque la necesidad de incluir una red de adaptacion de salida junto con la
red reconfigurable. El transistor LDMOS empleado en las simulaciones es el LX802 de
Polyfet, trabajando en UHF a 660 MHz. Se pretende comparar las prestaciones del sistema
propuesto, al que nos referiremos como DLM-PA (PA modulado dindmicamente), con un
PA de referencia basado en el mismo transistor y optimizado para maxima potencia con

una carga de 50 €, y al que nos referiremos de aqui en adelante como ref-PA (PA de

Vg vd
é‘— OMN RMN

Figura 5.23: Esquematico simplificado del sistema, con un PA basado en un transistor
LDMOS, las redes de adaptacion de entrada y salida asi como la red reconfigurable bajo
condicién de carga variable.

referencia).

—— IMN

Z

L

El proceso de diseno del sistema DLM-PA, se puede resumir de manera esencial en

los siguientes pasos:

1. Determinacién del load-pull del PA para maximizar la eficiencia.

2. Diseno de una red de pre-adaptacion para cubrir de manera precisa la zona del

load-pull.

3. Determinacién de la secuencia de estados, como funcién de la envolvente de entrada

estadoryn = f(|vin])-
4. Evaluacion de la influencia de las pérdidas de la TMN en la eficiencia del sistema.
5. Aplicacién de la correccién de fase de la TMN para reducir la distorsion AM/PM.

6. Evaluacién de la eficiencia (PAE) y linealidad (ACPR) para una senial modulada y
50 Q.

7. Evaluacién de la eficiencia (PAE) y linealidad (ACPR) para una senial modulada y

distintas configuraciones de carga.
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5.3.2. Caracterizacion de load-pull y optimizacién

El primer paso a desarrollar para la implementacion del DLM-PA es la caracterizacion
del transistor mediante la simulacién de load-pull, que permite obtener de la trayectoria de
maxima eficiencia para distintos niveles de potencia de entrada. Esta tarea se lleva a cabo
utilizando AWR Microwave Office para distintos niveles de potencia, desde 10 dBm hasta
40 dBm. Para cada nivel de entrada se obtiene la impedancia éptima que nos proporciona
maxima eficiencia. Esta trayectoria de load-pull se puede ver en la figura 5.24. Como era
de esperar, el load-pull del transistor se encuentra en valores de impedancia cercanos al
corto circuito. La idea es intentar cubrir con la red de adaptacién reconfigurable esta
trayectoria de impedancias que nos va a proporcionar la eficiencia 6ptima. Sin embargo,
el diseno genérico de la TMN que se presenta, no cubre la zona de interés (como se puede
observar en la figura 3.37). Para desplazar la nube de puntos (impedancia de entrada de
la TMN), que se corresponderd con las impedancias presentadas al transistor, hasta la
zona deseada que cubra la trayectoria del load-pull se propone disenar una red de pre-
adaptacion. Es un proceso similar al que se realiza con los transistores al fin de aumentar
la impedancia de salida de éstos. En esencia, esta red sera tan sencilla como sea posible,

siempre que cumpla su propoésito en el ancho de banda de interés.

+1.0

1.0

Figura 5.24: Load-pull del transistor para maxima eficiencia con niveles de potencia de
entrada 10-40 dBm.

Para su diseno, se propone el andlisis lineal de la concatenacién de las dos redes
que denominamos en la figura 5.23 como OMN y TMN, utilizando los parametros de
transmision ABCD, de manera que la idea es aproximar la impedancia de entrada vista
desde la OMN a los valores del load-pull de la figura 5.24. Para medir la distancia entre la

impedancia presentada al transistor I'; y la trayectoria 6ptima del load pull, que podemos
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caracterizar por su coeficiente de reflexién I'yp, utilizamos la distancia hiperbélica en carta
de Smith [124], definida como

| Ty = Dops
dy (T, Topt) = 2tanh ™ | ———22 | 5.50
H( 1, pt) an l_Flrzpt ( )

Esta métrica y no la euclidea se revela como la mas 1til para medir distancias en la
carta de Smith, ya que por ejemplo, dy(0,I") es idéntica, excepto un factor de escala al
VSWR asociado a I', expresado en dB. El diseno de la red de pre-adaptacién se realiza
con AWR Microwave Office, y consiste en dos elementos en L, con una inductancia serie
y un condensador paralelo. Bajo estas condiciones, la impedancia presentada al PA se

desplaza hacia la zona de la trayectoria de load pull como se puede ver en la figura 5.25.

1.0

Figura 5.25: Detalle de las impedancias presentadas al PA bajo los distintos estados de
la TMN, junto con la trayectoria 6ptima de load-pull.

En este punto, se puede obtener mediante AWR Microwave Office las curvas de eficien-
cia de valor anadido (PAE) asociadas a la arquitectura DLM-PA para los 256 distintos
estados de la TMN. Ademas, resultara de extremo interés obtener también la eficiencia
asociada a la arquitectura de referencia ref-PA, asi como la maxima PAE alcanzable. Esta
ultima seria la eficiencia maxima que podriamos alcanzar en el caso de que presentaramos
al PA exactamente la impedancia 6ptima para cada valor de entrada, mediante una red
ideal sin pérdidas. En esta situacion, al emplear la TMN va a haber dos limitaciones
fundamentales: (1) no vamos a ser capaces de presentar exactamente la impedancia 6pti-
ma, sino un valor muy préximo, y (2) la red va a tener sus correspondientes pérdidas de
inserciéon que reduciran la eficiencia. Estos resultados los podemos ver en la figura. 5.26.

Observando dicha figura, se puede ver como hasta valores de potencia de salida de 44 dBm,



Capitulo 5. Aplicaciones de las redes de adaptacion reconfigurables en transmisores 205

podemos mejorar la PAE utilizando el DLM-PA con respecto al de referencia. Sin em-
bargo, para valores de potencia mayores la eficiencia obtenida es inferior. Esto se debe
fundamentalmente a las pérdidas de inserciéon de la TMN, y a que el PA de referencia
esta optimizado para méaxima potencia de salida, por lo que es normal que no se pueda

igualar las prestaciones del diseno de referencia en esos valores de potencia de salida.

70 ‘ ‘
PAE para ref-PA

60

Maxima PAE alcanzable
50

40

30

PAE [%]

20

10

-10 ‘
20 25 30 35 40 45 50

Potencia de salida [dBm]

Figura 5.26: Eficiencia de potencia anadida para el DLM-PA para todos los estados de la
TMN, para el ref-PA (Z; = 5012), y maxima eficiencia alcanzable, a 660 MHz.

La idea de la modulacion dindamica de carga va a consistir en moverse por la envolvente
de las 256 curvas de eficiencia presentadas en la figura 5.26, de modo que de acuerdo al
nivel de potencia de entrada, seleccionaremos el estado de la TMN. Esta seleccion nos
llevard a la curva de maxima eficiencia que se puede ver en la figura 5.27(d). Siguiendo
esa secuencia de estados, ademas podemos observar las curvas efectivas para el DLM-
PA correspondientes a la ganancia (figura 5.27(a), conversion AM-AM (figura 5.27(b) y
conversiéon AM-PM (figura 5.27(c), asi como las asociadas al ref-PA. Se observa a simple
vista como la seleccién de la trayectoria de maxima eficiencia va a llevar consigo un
incremento de la distorsién no-lineal. Esto se ve en la curva de conversion AM/AM,
donde a pesar de obtener valores de potencia salida algo superiores al ref-PA, la curva
presenta un comportamiento no-lineal, y sobre todo se puede ver en la curva de conversién
AM/PM, donde vemos que se introducen importantes saltos de fase. Este efecto va a
afectar notablemente en la linealidad de la senal de salida, y es debido fundamentalmente

a que la TMN no presenta fase constante para los distintos estados de configuracién.
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Para solventar en parte este problema, se puede realizar una compensacion de la fase en
banda base, ya que esta distorsion se puede caracterizar previamente en calibraciéon, y
almacenar los valores en una look-up-table o similar. No obstante, serd necesario aplicar

técnicas de DPD, tanto para eliminar la distorsion residual debido a la fase, como a la
conversién AM/AM.
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Figura 5.27: Curvas caracteristicas para el DLM-PA y el ref-PA, para Z;, = 50 Q y
660 MHz.

Para observar el efecto de la distorsién debida a los saltos de fase introducidos por
la TMN, podemos observar la figura 5.28. En ella se observa como la distorsién es muy
elevada si no se realiza la compensacion de la fase, y que incluso realizandola, la distorsion
no-lineal del DLM-PA es ligeramente superior a la del ref-PA. En cualquier caso, en ambas
situaciones sera necesario aplicar técnicas de DPD para mejorar los niveles de ACPR.

Finalmente, otro aspecto que habra que tener en cuenta es la alineacién temporal entre
la envolvente de la senal de entrada y las senales de control de la TMN, similarmente
a lo que ocurre en arquitecturas envelope tracking. Este aspecto ha sido tratado en la

literatura, proponiendo diversos métodos [165], aunque en este trabajo asumiremos un
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Figura 5.28: Comparacion de la PSD para una senal TEDS de 150 KHz y 33 dBm de
potencia media de salida, para el ref-PA y el DLM-PA, con y sin compensacion de fase,
a 660 MHz.

perfecto alineamiento en las simulaciones.

5.3.3. Resultados

El objetivo de este trabajo de investigacién es evaluar la técnica DLM desde el punto
de vista de eficiencia y linealidad y compararlo con un PA de referencia. Para ello el PA
es modelado usando las curvas efectivas AM/AM y AM/PM vistas en las figuras 5.27(b)

y 5.27(c), de manera que la salida del PA se puede calcular como

Uo(t) = vi(t) - G (lui(2)]) (5.51)

donde G(-) es la ganancia compleja del PA que se puede escribir como

G (Joi(®)) = M (Joi(t)]) 71D (5.52)

siendo M (|v;(t)]) la conversion AM/AM, ¢ (|v;(t)|) la conversion AM/PM y |v;(t)]
la envolvente de entrada. Como senial de prueba se empleara una senal TEDS (TETRA
Release 2) [166], multiportadora QAM, de 150 KHz de ancho de banda y 9 dB de PAPR,
que aunque es una senal de banda ancha esta basada en OFDM.

Por otro lado, para reducir la distorsién no-lineal que ya se ha observado anteriormen-

te, se propone el uso de técnicas de DPD. La figura 5.29 muestra el diagrama de bloques
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del sistema propuesto incluyendo la DPD y la compensacion de fase.
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e(n) digital | de RF
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Gm)rm Norm.

u(n)'
DPD exjfaccion X
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Figura 5.29: Diagrama de bloques para el sistema DLM-PA, incluyendo el sistema de
DPD y el bloque de compensacién de fase.
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El célculo de los coeficientes del predistorsionador wppp se realiza mediante la técnica
de minimos cuadrados, usando la inversa de orden p [167], y que esencialmente consiste

en la busqueda de coeficientes que minimizan el error cuadratico medio definido como

N

J(wpep) = ) |¢(n)] (5.53)

n=1

donde e(n) = u(n) — u(n), y u se puede escribir como

u=7Zw. (5.54)

La matriz Z, asi como los datos u se construyen a partir del modelo del PA. Final-

mente, los coeficientes del predistorsionador se obtienen como

worp = Z7(ZZ7) ' (5.55)

La ganancia de normalizacion se calcula como

Grorm = max{ly(n)ll (5.56)

max|(n)

y para el modelo de DPD se consideran hasta 7 términos de no-linealidad.

Para evaluar las prestaciones en términos de distorsién no-lineal emplearemos como
métrica la distorsién en canal adyacente (ACPR), definida como la potencia en el canal
adyacente con respecto a la potencia medida en canal 1util. El proceso de DPD para el
ref-PA serd idéntico al mostrado en la figura 5.29, pero excluyendo el bloque de la TMN
y la correccion de fase.

Inicialmente, se van a estudiar las prestaciones de ambas propuestas bajo una condi-

cién de carga estatica de 50 Q. Se pretende evaluar la eficiencia promedio [168] bajo la
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senal TEDS anteriormente indicada. La PAE promedio se calcula mediante la integracion
de la envolvente, ponderando el nimero de ocurrencias de un nivel de senal (PDF), por

su correspondiente valor de eficiencia instantanea [168].

60 ‘ ‘
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—— DLM-PAy DPD
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Figura 5.30: PAE promedio para el DLM-PA y ref-PA, con y sin predistorsién para carga
de 50 ©2 y 660 MHz.

En la figura 5.30 se representa la eficiencia promedio para los dos sistemas propuestos.
Se observa como para valores de potencia media promedio inferiores a 33.5 dBm, el DLM-
PA mejora notablemente la eficiencia promedio, en torno a un 10 % en amplio margen de
valores de back-off. Por encima de los 33.5 dBm, las pérdidas de la TMN degradan las
prestaciones del DLM-PA en comparacion con el ref-PA, como ya hemos comentado. Se
observa también que esta disminucién en potencia promedio es inferior a la disminucién
al observar la potencia instantdnea (figura 5.27(d)). Esto es debido fundamentalmente a
la PDF de la senal, tipo Rayleigh, que hace que los valores de baja potencia (donde la
eficiencia instantdnea del DLM-PA es mayor) son més probables que los de alta potencia.
Por otro lado la figura 5.31 muestra los valores de ACPR en funciéon de la potencia
media de salida para las dos arquitecturas propuestas, con y sin la aplicacion de DPD.
Se observa en primer lugar que la aplicacion de DPD es obligatoria en el sistema de
DLM-PA, que de otro modo presenta valores de ACPR muy reducidos, comparado con
la arquitectura de ref-PA. Esta distorsién no-lineal se reduce sensiblemente, casi 20 dB,
mediante la aplicacion de DPD) y si bien la ACPR sigue siendo ligeramente peor que en

el ref-PA con DPD, ésta permanece en unos valores permisibles. Esto viene a confirmar
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Figura 5.31: ACPR para el DLM-PA y ref-PA, con y sin predistorsién para carga de 50 €2
y 660 MHz. Las lineas solidas representan la ACPR en banda superior y la punteada la
inferior.

el hecho de que la arquitectura DLM genera inherentemente mayor distorsion no-lineal.

Una vez evaluada las prestaciones bajo condiciones de 50 €2, se pretende estudiar el
efecto de la variaciéon de la impedancia de carga. Cuando ésta varie, la impedancia pre-
sentada al transistor también cambiara y por tanto la eficiencia del PA se vera modificada
y generalmente reducida (si éste estd optimizado para 50 €2). En el caso del DLM-PA| la
TMN se encargara de compensar, hasta cierto punto, estas variaciones. Bajo esta situa-
cién, la secuencia de estados dependiente de la envolvente de entrada se vera modificada
y serd necesario adaptarla [121]. Para comparar las prestaciones entre los dos sistemas,

definimos la mejora en eficiencia promedio como

AnpaR = TDLM-PA — Thef-PA (5.57)

es decir, la diferencia de eficiencias entre el sistema DLM-PA y el de referencia ref-
PA. Es evidente que si esta diferencia es positiva, la aplicaciéon de la técnica DLM im-
plicard una mejora en la eficiencia. En la figura 5.32 se puede ver la diferencia en PAE
para una potencia promedio de 36 dBm, para desadaptaciones definidas incluidas en una
circunferencia de VSWR=20. Esta eficiencia promedio se corresponde con la situacién
en que no se aplica DPD. De hecho, se han detectado problemas de convergencia en el
algoritmo de DPD para distintas condiciones de carga. Estas se han representado tam-

bién en la figura mediante puntos azules para el ref-PA y circulos rojos para el DLM-PA.
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Cabe destacar que esta problemética es mucho més evidente para el PA de referencia (70
impedancias) frente a tan sélo 7 con problemas de convergencia en el caso del DLM-PA.
Analizando la diferencia de eficiencia, se observa alrededor del centro de carta de Smith
una zona con diferencia negativa, correspondiente al caso en que el ref-PA presenta mejor
eficiencia que el DLM-PA, debido a las razonas ya comentadas. Esta regién es relati-
vamente pequena, y en toda ella la diferencia negativa es inferior al 5%. Fuera de esa
zona, se pueden apreciar diferencias positivas, tanto mayores cuanto mas nos alejamos
del centro de la carta de Smith, alcanzando valores de mejora de hasta el 20 % y 30 %

para las regiones mas desadaptadas.

Figura 5.32: Mejora de eficiencia (Anpag) para una potencia media de salida de 36 dBm,
para distintas impedancias de carga a 660 MHz. Las impedancias para que la convergencia
de la DPD no ha sido satisfactoria han sido marcadas mediante puntos azules (-) para el
ref-PA y mediante circulos rojos (o) el DLM-PA.

Por tltimo en la tabla 5.3 se presenta una comparativa a modo de resumen en términos
de porcentaje de area de carta de Smith, en una circunferencia de radio definido por un
VSWR=20. En ella representamos el porcentaje de esa region que presenta mejoras de
eficiencia positivas para el DLM-PA, asi como las areas en las que se verifican valores
de ACPR mejores de 35 y 40 dB tanto para el DLM-PA comp para el ref-PA, todo
ello para distintos niveles de potencia de salida. Se observa como las areas en las que
la mejora en eficiencia es positiva estan por encima del 94 % en todos los casos, aunque
se ha observado que la posicién de esta region no esta siempre en torno al centro, como
sucedia en la figura 5.32, si no que tiende hacia zonas capacitivas para valores menores
de potencia de salida. Por otro lado, en términos de distorsion no-lineal, las regiones de
ACPR son mayores en todas las situaciones para el DLM-PA. Para la maxima potencia de
salida, el ACPR es mejor que 40 dB para 53 % de carta de Smith en el DLM-PA mientras
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Tabla 5.3: Cobertura en carta de Smith (%) para la diferencia en eficiencia y ACPR para
distintos niveles de potencia media de salida.

DLM-PA con DPD ref-PA con DPD

ACPR level ACPR level
Pout (dBm) Anpag >0 >35dB >40dB > 35dB > 40 dB
36 94.27 % 60.74 % 53.37% 24.54 % 23.31%
33 95.38 % 92.64 % 90.18 % 52.15% 47.24 %
30 95.85 % 99.39 % 98.77 % 76.69 % 76.07 %

que sélo en el 23 % en el ref-PA. Conforme la potencia disminuye, el porcentaje de estas
regiones aumenta debido a que estamos aumentando el back-off del PA. En general, con
la aplicacion de DPD, y aunque la linealidad del DLM-PA es peor, el uso de la TMN

hace que el DLM-PA trabaje mejor bajo condiciones de carga variable.

5.3.4. Discusion

Se ha estudiado la aplicacion de un sistema de DLM para la mejora de la eficiencia
y linealidad de un transmisor bajo efecto de variacién de carga. Se ha presentado el
proceso de diseno y algunos de los aspectos esenciales de éste. Se ha realizado un analisis
tanto desde el punto de vista de eficiencia como de linealidad de la arquitectura DLM-
PA y la de referencia, ref-PA. Aunque la pérdidas de la TMN degradan ligeramente las
prestaciones, especialmente para valores en torno a 50 €, este drea es muy reducida (en
torno al 5%), mientras que en el resto las mejoras son significativas. Se ha observado
también que la aplicacién de DPD funciona mejor en el caso del DLM-PA, donde se
consiguen mejores valores en términos de ACPR y en regiones més amplias de la carta
de Smith, fundamentalmente debido a que el ref-PA presenta problemas de convergencia

para determinadas condiciones de carga.

5.4. Mejora de la sensibilidad a desadaptaciones en
sistemas de DPD usando redes de adaptacion
reconfigurables

Es bien conocido que las técnicas de DPD se han postulado como una de las mejores
soluciones coste-efectivas para reducir la distorsién no-lineal en PAs de radiofrecuencia
y microondas, en especial en presencia de senales moduladas complejas como OFDM
o WCDMA que presentan elevados niveles de PAPR [169], [170]. Esto permite a los

amplificadores trabajar con menores niveles de back-off, mejorando la eficiencia.
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Lo habitual en estas situaciones es considerar una impedancia de carga estatica y de
valor 50 €). Esto es cierto en la mayoria de ocasiones, sin embargo, como se ha mostrado, en
determinadas ocasiones esta impedancia de carga puede verse alterada en entornos moévi-
les e inalambricos como consecuencia de fluctuaciones aleatorias, acoplos con el usuario o
con otros objetos u otros efectos [96]. Estas variaciones en la impedancia de entrada de la
antena van a afectar el comportamiento del PA, modificando sus caracteristicas intrinse-
cas como, la ganancia, conversion AM/AM y AM/PM;, lo que afectara a la eficiencia y a
la distorsion no-lineal.

En [171] se presenté un estudio de la influencia y el impacto de las técnicas de DPD,
pero solo para valores de VSWR inferiores a 2. En este apartado se pretende realizar un
estudio bajo condiciones severas de desadaptacion, asi como analizar el efecto que el uso
de redes de adaptacion reconfigurables puede tener para mitigar en parte los efectos de
desadaptacion y mejorar la sensibilidad de los sistemas de DPD.

Para este estudio se utilizard la misma red reconfigurable que la descrita en el aparta-
do 5.3.1, y el diagrama de bloques asociado al sistema, sera también similar al presentado
en la figura 5.29, pero con la ausencia de los bloques especificos del sistema de DLM, por

lo que quedaria simplificado al esquema de la figura 5.33.

x(n) u(n) y(n)

— Copia DPD ‘ > pA RMN
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t Dominio; Dominio ZL
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Figura 5.33: Diagrama de bloques del sistema DPD integrado con la TMN.

El modelo de predistorsion propuesto en este trabajo, esta basado en el clasico poli-

nomial sin memoria y se puede describir con la siguiente ecuacién

u(n) = z(n) i ag|z(n)|? (5.58)

donde z(n) es la senal de entrada, u(n) la de salida y P representa el orden de no-
linealidad que en este trabajo fijaremos en P = 7. El esquema de la figura 5.33 muestra un
esquema de aprendizaje indirecto [172], en el que en una primera fase de entrenamiento
los coeficientes del predistorsionador son calculados en el lazo de realimentacion mediante

la senal z(n), que es una versién atenuada de la senial de salida del PA, y(n), por un factor
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de ganancia Gpom,. Este factor de normalizacion se puede definir de diversas maneras,
conduciendo a diferentes soluciones de coeficientes del predistorsionador. En este trabajo

se ha definido como

Gronm = X[l (I} (5.59)

max||u(n)]]

Esta definicion lleva consigo una disminucion efectiva de la ganancia del PA con
respecto al PA no linealizado pero simplifica la implementaciéon facilitando el control de
potencia ya que la senal original de entrada y la de salida se normalizan por el mismo
factor de escala [5]. Un ejemplo gréfico de la seleccién del parametro de ganancia esperada

se puede ver en la figura 5.34.
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(a) Linealizacién para mixima ganancia. (b) Linealizacién para la ganancia al maximo ni-
vel de potencia fijado.

Figura 5.34: Seleccién de la ganancia esperada, extraido de [5].

Una vez que los coeficientes de DPD se han calculado, el bloque de predistorsién se
actualiza copiando dichos coeficientes. Este método asume que los coeficientes calculados
por el post-distorsionador, que se comporta como el inverso del modelo del amplifica-
dor, trabajaran de manera correcta cuando se coloquen en el predistorsionador antes del
PA. Schetzen probd que hay una razén tedrica detrds de este razonamiento. En [167],
se demuestra que la post-inversa de orden p de un sistema general Volterra es idéntica
a la pre-inversa de orden p. Dado que el modelo sin memoria propuesto es una parti-
cularizacién (de hecho una simplificacién) de un sistema de Volterra, la predistorsién
sera equivalente a la post-distorsion en nuestra aplicacion.

Para el calculo de los coeficientes existen distintos enfoques, pero cuando la depen-
dencia de los coeficientes con respecto a las muestras de entrada es lineal, se pueden
aplicar las técnicas de minimos cuadrados. Como se ha explicado en la anterior seccién,

la solucién de los coeficientes se obtendra como

w = Z"(ZZ") . (5.60)
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En esta solucién, el producto matricial Z# (ZZ)~! es conocido como la pseudoinversa
de Z. Si las columnas de Z son linealmente independientes, la solucién es tinica, incluso
cuando el problema esta sobredimensionado (el nimero de muestras N es mayor que el
numero de coeficientes a estimar P = 7). Sin embargo, si la matriz esta mal condicionada,
la solucién puede no ser satisfactoria. Esto suele ser habitual en modelos polinomiales y
esté relacionado con la dispersién de valores propios de la matriz ZZ" . En este contexto,
para valores elevados de potencia de salida, que corresponde con una operacién no-lineal
del PA, se favorece la dispersién de valores propios y por tanto un mal condicionamien-
to de la matriz. Ante estas condiciones, la operacion correcta del predistorsionador no
esta garantizada, y es muy habitual que los valores de salida de éste se disparen alcanzan-
do valores muy elevados. Este efecto también se va a ver condicionado por la variacion

de la impedancia de carga como veremos a continuacion.

Ref-PA TMN-PA

A 4
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estado TMN

, !

Fija la potencia de salida deseada

!

Estima la potencia de entrada necesaria
para conseguir dicha potencia de salida

!
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la salida DPD+PA

Modifica la
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entrada
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No convergencia
DPD, o incorrecta |€—
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A

Calcula la ACPR y PAE promedio
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ACPR > ACPR_thresholg

DPD performance OK

Figura 5.35: Diagrama de bloques para el proceso de simulacion.

El proceso de simulacion que vamos a llevar a cabo para esta investigacién esta re-
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sumido en la figura 5.35, y se basa en la comparacion de dos alternativas. La primera se
basa en la utilizacion de un amplificador clase-AB, y que serd la solucién de referencia
(ref-PA). La segunda consiste en el mismo PA, pero con la red de adaptacién reconfigu-
rable, y que llamaremos TMN-PA. En ambas situaciones el proceso de simulacion serd el
mismo. Se fijard una potencia media de salida deseada. De acuerdo con esta potencia,
estimaremos la potencia de entrada necesaria en base a la ganancia del PA esperada. Con
las senales de entrada y salida del PA obtenidas con AWR Microwave Office, estimaremos
los coeficientes de DPD, y después probaremos el sistema completo, DPD+PA. Medire-
mos la potencia media de la senal de salida para ver si es igual que la potencia deseada
con un pequeno margen de error. Si la potencia no es la esperada, incrementaremos o
disminuiremos la potencia de entrada y repetiremos el proceso. En este punto, ya se puede
detectar un problema en la convergencia de la DPD, puesto que puede suceder que no sea
posible alcanzar la potencia de salida deseada sin entrar en una zona altamente no lineal.
Bajo estas circunstancias, la correcta operacion del algoritmo de DPD no esta asegurada,
y los problemas de convergencia generaran valores de potencia de salida muy elevados.
Por otro lado, una vez que la potencia de salida es la correcta, se evalia la interferencia
en canal adyacente y la eficiencia promedio. Finalmente se verifica si hay mejora en los
niveles de ACPR debido a la aplicacién de la DPD. Si ambas afirmaciones son ciertas,
se puede verificar que el proceso de DPD ha sido correcto. Si no es asi, se verifica que
el proceso de DPD no ha sido correcto. Este proceso se repite para un conjunto de 187

impedancias uniformemente distribuidas, siguiendo un proceso tipo load-pull.

Las figuras de mérito a evaluar son fundamentalmente dos: (1) el nimero de impedan-
cias de carga para las que las prestaciones de la DPD no son correctas, o directamente no
ha convergido, y (2) los niveles de ACPR para estas impedancias, todo ello comparando
ref-PA y TMN-PA. De manera adicional, también se discutirdn algunos aspectos relacio-
nados con la eficiencia. Las simulaciones que se presentan son hasta valores de 36 dBm,
que aproximadamente representa el valor de la potencia de saturacién menos el PAPR

de la senal, cuando el PA esta cargado con 50 €.

En primer lugar se va a estudiar la convergencia y funcionamiento de la DPD. Siguien-
do el diagrama de la figura 5.35, consideraremos que hay un funcionamiento correcto del
algoritmo de DPD si hay mejora en los niveles de ACPR respecto a la solucién no li-
nealizada y si ademas este nivel de ACPR es mejor que un cierto umbral. Este umbral
lo situamos en este punto a 33 dB. La figura 5.36 representa el porcentaje de las 187
impedancias probadas para las que se asegura que el algoritmo de DPD esta funcionando

correctamente.

En primer lugar se observa como los porcentajes disminuyen conforme aumenta la

potencia. Esto es evidente pues nos movemos hacia regiones mas no-lineales del PA.
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Figura 5.36: Porcentaje de impedancias para los que la convergencia de la DPD esta ase-
gurada.

Comparando ambas configuraciones, se puede ver como la DPD funciona siempre mejor
para el TMN-PA que para el ref-PA. De hecho esta mejora en porcentaje de impedancias
es de alrededor del 30 % para valores bajos de potencia media, y sube hasta casi el 60 %
para los valores de potencia mas elevados. La idea es que usando la TMN somos capaces de
encontrar un estado tal que la impedancia presentada al PA verifique un comportamiento
mas lineal de éste. Esta capacidad es limitada no obstante, y se puede ver como para
los niveles de potencia de 36 dBm, existe un 20 % de impedancias que no verifican un
funcionamiento correcto de la DPD, siendo éstas las situadas en los extremos mas alejados

del centro de la carta de Smith.

Para evaluar las prestaciones de la DPD, puede resultar muy ttil verificar los niveles
de ACPR después de la aplicacién de ésta. Para ello, se presenta en la figura 5.37 una
representacion 3D de la CDF del porcentaje de impedancias con ACPR mejor que un
umbral (eje Y), para diferentes niveles de potencia (eje X). Se puede ver como para todas
las situaciones, el TMN-PA trabaja mejor que el ref-PA. Ademas, la mejora es mas grande
conforme se incrementa el nivel de exigencia en términos de ACPR y niveles de potencia
media. Asi, para niveles de ACPR mejores que 50 dB, hay un 50 % de impedancias que
lo verifican para el TMN-PA, frente al 10 % del ref-PA.

En la figura 5.38 se muestra la distribucién en carta de Smith de los niveles de ACPR

e impedancias no convergentes para una potencia de 36 dBm. Se observa como para el



218 Mejora de la sensibilidad a desadaptaciones en sistemas de DPD usando TMNs
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Figura 5.37: Representacion 3D del porcentaje de impedancias que verifican mejoras en

el ACPR mejores que un determinado umbral, para distintos niveles de potencia media
de salida.

TMN-PA, las impedancias no convergentes se sitian en los extremos mas alejados, y en
el resto de carta de Smith la mayoria de impedancias presentan valores cercanos a 50 dB
de ACPR. Se pueden ver los problemas de convergencia y funcionamiento limitado de los

algoritmos de DPD para el ref-PA, debido a la variacion de la impedancia.

Finalmente, también puede resultar muy ilustrativo analizar el efecto en la eficiencia,
especialmente en términos comparativos entre ambas soluciones. Para ello presentamos
en la tabla 5.4 una comparacion en términos de porcentaje de carta de Smith de manera
similar a la tabla 5.3. Del mismo modo, se define la mejora en eficiencia Anpag > 0 como
el porcentaje en que la eficiencia de la solucion TMN-PA es mejor que en ref-PA. Es
interesante observar como los porcentajes de mejora no son muy elevados, especialmente
para niveles de potencia bajos. Esto se debe fundamentalmente al compromiso eficiencia-
linealidad. En esta situacion, hemos ido siempre a buscar configuraciones en la TMN para
mejorar la linealidad tanto como sea posible, por lo que la eficiencia se ve disminuida.
Es seguro que serd posible encontrar algunos estados de la TMN con mejores valores de
eficiencia, que sigan manteniendo niveles mas que aceptables de ACPR. En cualquier caso,
este es uno de los potenciales mas importantes de este tipo de dispositivos reconfigurables,

y que los hacen tan interesantes. De hecho, la manera éptima de proceder seria asegurar
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+1.0

(a) TMN-PA. (b) ref-PA.

Figura 5.38: ACPR e impedancias no-convergentes para 36 dBm de potencia media de
salida.

los niveles de ACPR necesarios segin cada estandar, y una vez verificados esos niveles
buscar el estado que ademas proporcione una eficiencia mayor, lo que llevaria a maximizar

el compromiso eficiencia-linealidad.

Tabla 5.4: Cobertura en carta de Smith (%) para la eficiencia y ACPR para distintos
niveles de potencia de salida.

PA-TMN with DPD PA with DPD
ACPR level ACPR level ACPR level ACPR level

Pous (dBm) Anpag >0 >40dB >35dB >40dB > 35dB

30 52.64 97.86 98.93 65.24 66.84
31 54.44 96.79 97.33 58.82 60.43
32 56.65 94.12 96.26 54.55 95.61
33 59.25 90.37 95.19 41.18 45.45
34 60.94 89.24 89.30 34.22 38.50
35 63.51 83.96 85.56 27.27 29.41
36 68.76 75.40 79.68 19.79 21.39

5.5. Conclusiones

A lo largo de este tema se han presentado diversas aplicaciones de redes de adaptacion
reconfigurables para sistemas de transmisién. Se ha comenzado estudiando las posibles
mejoras que una estructura reconfigurable puede aportar a sistemas outphasing, bien
mediante componentes ajustables en un combinador tipo Chireix o bien mediante el uso

de una o varias TMN en combinacién con combinadores resistivos. Se ha demostrado
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un sistema basado en un Chireix ajustable junto con un desfase entre ambas ramas
también ajustable que permite mantener buenos valores de eficiencia bajo condiciones de
carga variable. Posteriormente, se ha estudiado la aplicacion de la técnica de modulacién
dindmica de carga y los efectos que las desadaptaciones pueden tener en éste. Se ha
podido comprobar que usando una red reconfigurable, las variaciones en la impedancia
de carga pueden ser compensadas hasta cierto punto consiguiendo mejoras importantes
de eficiencia. Por ultimo se ha estudiado la sensibilidad en la aplicacién de técnicas de
predistorsion digital y como una red reconfigurable puede ayudar a mejorar los problemas
numeéricos que pueden surgir como consecuencia de las desadaptaciones en la antena. Se
ha visto como segin la configuracion de la red podemos llegar a distintos compromisos

en términos de eficiencia-linealidad.



Capitulo 6

Conclusiones y futuras lineas de
investigacion

6.1. Conclusiones finales

En la presente tesis doctoral se ha aportado un amplio estudio de redes de adaptacion
reconfigurables para la mejora de la eficiencia en sistemas de comunicaciones moviles.
La propuesta surge por la necesidad de incrementar la eficiencia en sistemas moviles
bajo condiciones de carga variable, asi como de la posible mejora de la eficiencia en
arquitecturas inaldmbricas.

Inicialmente se ha partido de una revisién de las topologias mas usadas en redes
de transformacion de impedancias y las tecnologias para circuitos de RF reconfigurables.
Las tecnologias basadas en semiconductores siguen siendo ampliamente usadas: los diodos
PIN suelen ser la eleccion para aplicaciones de muy altas potencias, aunque se ha visto
recientemente aplicaciones de varactores con valores de potencia en torno a los 10 W.
En el otro lado estarian las tecnologias basadas en MEMS, muy interesantes por sus
reducidas pérdidas de inserciéon a frecuencias muy elevadas, pero limitados por los tiempos
de conmutacion y fundamentalmente los ciclos de vida (especialmente en condiciones de
hot-switching). Con estas premisas, se ha revisado el estado del arte de redes de adaptacién
reconfigurables. Se ha visto que para frecuencias elevadas del orden de GHz prevalecen
las redes basadas en MEMS. Para frecuencias mas bajas es habitual el uso de varactores
y en menor medida de diodos PIN, cuya principal desventaja estda en su consumo, que
puede ser significativo especialmente en aplicaciones de media o baja potencia. El uso
de una u otra tecnologia, asi como la topologia del circuito no es una decision sencilla y

generalmente vendra dada por los requisitos que se impongan sobre el diseno del sistema.

Después de esta introduccion, se ha realizado un estudio exhaustivo de la caracteriza-
cién y medida de prestaciones en redes de adaptacién reconfigurables. Usando un disenio

basado en una red controlable digitalmente como ejemplo, se han ido ilustrando las di-
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ferentes métricas. Se ha hecho especial hincapié en el concepto de cobertura de carta de
Smith y en la definiciéon de las pérdidas de la red. En nuestra opinién, la mejor manera
de definir la cobertura en carta de Smith es definir unos umbrales para la adaptacion
(pérdidas de retorno méaximas) y para las pérdidas (ganancia de transduccién minima).
Otros conceptos como la ganancia de red también han sido definidos, y de manera general
se ha visto la necesidad de desarrollar nuevos métodos y definiciones dada la complejidad

que entranan estos circuitos.

Para evaluar diferentes tecnologias de conmutacion se han presentado varios prototi-
pos utilizando diodos PIN, varactores, MMIC switches, MEMS switches y condensadores
ajustables digitalmente en tecnologia integrada (DTC), midiendo sus prestaciones. Los
circuitos basados en MMIC suelen estar limitados por las pérdidas de éstos. Las redes
basadas en MEMS switches no resultan lo suficientemente fiables, aunque presentan im-
portantes propiedades en términos de bajas pérdidas y buena linealidad hasta decenas de
GHz. Disenos basados en diodos PIN y varactores han ofrecido las mejores prestaciones,
aunque la eleccién de una tecnologia u otra habra que hacerla en base a los requisitos
de potencia, velocidad de adaptacién u otros parametros. Por tltimo, se evalud en simu-
lacion la novedosa tecnologia DTC de Peregrine. Esta presenta interesantes propiedades
en términos de potencia, integracion, y facil control, pero las pérdidas de insercién del
circuito pueden ser limitantes, y no parece que ofrezcan resultados muy superiores al uso

de algunos varactores comerciales.

Las pérdidas en este tipo de circuitos es probablemente el factor mas limitante. Por
ello, se propuso el desarrollo de mecanismos de optimizaciéon y automatizacion en el
diseno. Utilizando algoritmos genéticos se ha visto como se pueden conseguir redes re-
configurables con prestaciones en términos de cobertura cercanas al 6ptimo. Este sistema
permite reducir el nimero de componentes y por tanto las pérdidas, una vez fijados unas
metas de diseno. Parece evidente que es fundamental desarrollar mecanismos de optimi-
zacion para este tipo de circuitos con el objetivo de minimizar y simplificar los circuitos

tanto como sea posible, siempre que cumplan con las especificaciones deseadas.

Otro aspecto que se ha tratado y que resulta de amplio interés es el desarrollo de me-
canismos para la estimacién de la impedancia de carga. Este proceso resulta fundamental
para una rapida y correcta configuracion de la red, ya que conocida la impedancia de
carga es facil calcular el estado 6ptimo de funcionamiento. Se han estudiado varios siste-
mas basados esencialmente en la toma de muestras escalares entre la red y la antena. Se
demostré como usando un sistema parecido al usado en los reflectémetros de seis puertos,
basado tnicamente en medidas escalares, y utilizando la propia naturaleza multi-estado

de las redes, es posible llevar a cabo estimaciones precisas de la impedancia de carga.

La busqueda de aplicaciones de este tipo de circuitos en sistemas de transmision
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y recepcion ha conformado una parte importante de la tesis doctoral. En sistemas de
recepcion, se ha presentado el uso de estas redes para el estandar ETSI DVB-H. Se ha
visto como se puede mejorar notablemente la ganancia realizada mediante el uso de una
red de adaptacién reconfigurable, especialmente en la banda baja de frecuencias, que
por otro lado es la mas problematica desde el punto de vista de adaptacion y diseno
de la antena. También se ha estudiado el efecto de la presencia de la red en términos
de relacion senal a ruido, y cémo se puede usar como criterio para configurar la red la
maximizacion de ésta, lo que asegura una buena tasa de error en el receptor. Ademas, se
ha visto como bajo estas condiciones la ganancia realizada sigue siendo mejor que en la
situacion original. Esta propuesta es genérica y puede ser adecuada para distintos tipos
de antenas de sistemas DVB-H y posee la capacidad de adaptarse a posibles cambios
sufridos por la impedancia de antena como consecuencia de su entorno.

En lo relativo a aplicaciones de sistemas de transmisién se han podido ver varios
ejemplos. En primer lugar se han estudiado las arquitecturas tipo LINC o outphasing,
estudiando la viabilidad de usar redes de adaptacion reconfigurables o componentes ajus-
tables en el combinador. Bajo condiciones de carga variable, se ha visto como usando una
red entre el combinador y la antena se puede mejorar la eficiencia para la mayoria de las
condiciones de desadaptacion. Ademas del uso de redes reconfigurables, se ha propuesto
una arquitectura con un combinador tipo Chireix ajustable, con el desfase entre ambas
ramas también sintonizable, que permite compensar hasta cierto punto las variaciones en
la impedancia de carga.

Por 1ltimo, se ha estudiado un sistema de modulacién dindmica de carga asi como
su comportamiento ante desadaptaciones. Se ha verificado su capacidad tanto de mejora
de eficiencia en condiciones de back-off, como de mejora de eficiencia en condiciones de
carga variable. En este sentido también se ha estudiado la sensibilidad de la aplicacién
de técnicas de predistorsion digital ante impedancia variable, y se ha podido comprobar
como el uso de redes de adaptacion reconfigurables permite mejorarla, lo que se traduce
en una mejora de las condiciones de convergencia y un correcto funcionamiento de la
DPD, donde un sistema tradicional encontraria inestabilidades numéricas. Se ha visto
como en esencia se puede jugar con el compromiso eficiencia-linealidad en transmisores y

optimizarlo segin las necesidades.

6.2. Futuras lineas de investigacion

Como futuras lineas de investigacion, hay varias cuestiones abiertas. Desde el punto
de vista tecnoldgico, la mejora y los avances en algunas tecnologias de fabricacion ayu-

dara a reducir algunos de los problemas cominmente asociada a las redes de adaptacion
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reconfigurables. Por ejemplo, es esperable que la madurez de los sistemas MEMS mejore
la fiabilidad de éstos y que mejoras tecnoldgicas permitan la reduccion de pérdidas en
varactores y otros semiconductores, asi como el incremento de los niveles de potencia
manejables. En estos momentos existen varios fabricantes como Peregrine, TDK-Epcos
o WiSpry que estan empezando a introducir circuitos integrados basados en sistemas
reconfigurables (tipicamente condensadores conmutados), que pueden resultar muy in-
teresantes para el desarrollo de redes y aplicaciones.

Respecto al diseno de redes de adaptacién reconfigurables para compensar los efectos
de variacion de la impedancia de antena, ya se ha comprobado lo importante que puede
resultar tener conocimiento de cémo ésta va a cambiar. En este sentido, estudiar métodos
para la caracterizacion de antenas en diferentes condiciones sera de extrema utilidad para
simplificar el disefio (y por tanto reducir las pérdidas) en las redes.

Otro aspecto que puede resultar muy interesante es el uso en transmisores MIMO.
En estas situaciones el uso de las redes reconfigurables puede ir encaminado en varias
direcciones: por un lado pueden ayudar a compensar efectos de variacion de la impedancia
de la antena, pero también pueden resultar muy ttiles para minimizar la correlacién entre
las antenas y por tanto para aumentar la capacidad. En este contexto sera necesario
abstraerse a capas superiores al diseno puramente de RF, y pensar en otros aspectos
asociados con capas superiores mas asociadas con otras disciplinas de las comunicaciones
moviles e inaldmbricas.

Otro de los puntos de claro interés es la investigacién del uso de redes y/o elementos
reconfigurables en nuevas arquitecturas de transmision inalambricas para la mejora de la
eficiencia, el aumento del ancho de banda, o la reduccién del niimero de componentes en
front-ends de RF. De manera similar a lo que sucede con la técnica de modulacién de
carga, el uso de elementos ajustables puede ser usado para aumentar los anchos de banda
de funcionamiento, para el diseno de sistemas multi-banda, o para mejorar la eficiencia
en sistemas que funcionen bajo distintos tipos de senales (estadisticamente hablando).
Reconfigurando ciertas partes del transmisor podemos adaptar las redes de entrada y/o
salida a las nuevas condiciones que permitan mantener unos niveles de eficiencia y linea-
lidad deseados.

6.3. Publicaciones

Los trabajos y estudios desarrollados en la presente tesis doctoral se han presentado
en diversos congresos nacionales e internacionales, y publicados en diferentes revistas del
ambito cientifico-técnico, que en cierta manera avalan la calidad del trabajo desarrollado.

Cabe mencionar especialmente el articulo “Signal-to-noise maximization in DVB-H
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receivers using reconfigurable matching networks”, publicado en la revista I[EEE Tran-
sactions on Consumer Electronics, y que fue premiado con el segundo premio Chester W.
Sall de 2011, que premia los mejores articulos de dicha publicacién.

Aunque muchas de las publicaciones se encuentran referenciadas en la bibliografia,

aqui se realiza un pequeno resumen.

s C. Sanchez, J. de Mingo, P. Garcia, P. L. Carro, and A. Valdovinos. Memory beha-
vioral modeling of RF power amplifiers. In Proc. IEEE Vehicular Technology Con-
ference VI'C' Spring 2008, pages 1954—1958, 2008

s C. Sanchez, J. de Mingo, P. Garcia, P. L. Carro, and A. Valdovinos. Modelado com-
portacional con memoria de amplificadores de potencia de RF. In XXIII Simposium
Nacional de la Union Cientifica Internacional de Radio (URSI 2008), 2008

s C. Sanchez, J. de Mingo, L. Saenz, P. Garcia, P. L. Carro, and A. Valdovinos. Per-
formance evaluation of an automatic impedance synthesizer based on RF switches.
In Proc. IEEFE 69th Vehicular Technology Conference VIT'C Spring 2009, pages 1—5,
April 26—29, 2009

= C. Sanchez, J. de Mingo, P. Garcia, P. L. Carro, and A. Valdovinos. Applica-
tion of an impedance tuning network for mobile DVB-H terminals. In Proc. IEEE
70th Vehicular Technology Conference Fall (VTC 2009-Fall), pages 1—5, September
20—23, 2009

s C. Sanchez-Perez, J. de Mingo, P. Garcia-Ducar, and P. L. Carro. A comparative
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and MEMS RF switches. In Design of Circuits and Integrated Systems Conference
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Apéndice A

Impedancias adaptables

En el Capitulo 3 se presenté el concepto de impedancias adaptables, que seran aquellas

que verifiquen

Sll
511522 - 521512 .

donde T'j, es el coeficiente de reflexion de entrada de la red de dos puertos, definida

I',=0&1; =

(A1)

por

512521FL

I, =S5 —
11+ 1 — Spl,

(A.2)

En este apéndice se pretende demostrar, que si la red no tiene pérdidas, las impedan-
cias adaptables I';, definidas en A.1 se corresponden con S3,.
Para ello, tomamos la expresion del coeficiente de reflexion a la entrada de la red, y

substituimos I';, por S3,

512521552

I =51+ . A3
1— 522552 ( )
Operando esta expresion podemos reescribir
51259155
Ly = S + M (A.4)
1 — | S
En una red reciproca y sin pérdidas, se verifica siempre la siguiente expresion
|Saa|” + |Son|* = 1 (A.5)

de modo que se puede reescribir el denominador de la expresiéon A.4, quedando

512521552

Iy =S +
|1 |?

(A.6)
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Expresando |521|2 = 55155,, v teniendo en cuenta la reciprocidad de la red, So; = Sa,
podemos reescribir la ecuacién A.6 como
S1155; + 5555
r, — 21 + 09 21 (A7)
So1

De nuevo, de la condicién de red reciproca y sin pérdidas, se sabe que [107]

S- (s =1 (A.8)

donde S es la matriz de scattering, (St)* es la transpuesta conjugada e I es la matriz

identidad. De esta expresién, es facil obtener que

S1155; + 559521 =0 (A.9)

con lo que se demuestra que efectivamente bajo la condiciéon de red reciproca sin

pérdidas, las impedancias adaptables definidas por la ecuacién A.1 se corresponden con

*
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