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Resumen

Se presenta el desarrollo de un oscilador de microondas de resistencia negativa a 10 [GHz] capaz de ser
integrado a un arreglo de antenas basado en osciladores acoplados para la exploracidn electrdnica del
haz, asi como la simulacién numérica de un arreglo de este tipo.

El disefio del oscilador se basa en la teoria de redes de bipuertos y lineas de transmisién; asi como en las
condiciones de oscilacién, el criterio de Nyquist y la condicion de Kurokawa. Se utiliza el modelo no-
lineal de un transistor FET de heterounidn como dispositivo activo y se obtienen los modelos
electromagnéticos de las redes de microcinta del circuito en un simulador de onda completa. Se
presentan los resultados experimentales del oscilador construido utilizando tecnologia hibrida de
microondas en los que se obtuvo una frecuencia de oscilacion de 9.67 [GHz].

Considerando las caracteristicas del oscilador, se simula numéricamente un arreglo de antenas basado
en osciladores acoplados calculando su respuesta a partir de las soluciones al sistema de ecuaciones
diferenciales de la dinamica de las fases de los osciladores, tomando en cuenta las condiciones sobre los
parametros de control y las limitaciones en el rango de exploracidon que se obtienen a partir del analisis
de estabilidad para diferentes métodos de exploracién de haz. Se verifican los modelos matematicos de
cada método y se presentan resultados representativos.

Mediante la integracion del oscilador desarrollado en este trabajo a un arreglo experimental, en el
futuro se podrad obtener y comparar su respuesta con la de los modelos matematicos simulados
numéricamente con el fin de identificar aspectos que influyen en el desempefio del arreglo y que han
sido despreciados en dichos modelos matematicos. Esto permitira obtener nuevos conocimientos
cientificos y técnicos en el area de osciladores acoplados con los que se podra lograr un entendimiento
mas amplio de la dindmica de los arreglos con la que se logra la sincronizacion, y con ello, plantear
soluciones a los problemas de la exploracion electrdnica del haz.
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Introduccion

Comunmente, en sistemas de transmisién y recepciéon de sefales de RF y microondas es deseable
orientar el haz de radiacion de la antena evitando radiar en direcciones que no se necesitan. Ademas, en
ocasiones es conveniente controlar y variar el angulo en el que se ubica el I6bulo principal del patrén de
radiacion. A esto se le conoce como exploracién de haz.

La exploracién de haz se representa de forma esquematica en la figura i.1 por medio de una antena con
la que es posible variar el angulo de exploracion en +90° con respecto a la direccién normal a la antena.

Patron de radiacion

—-90 [°] t +90 [°]

Antena

Figurai.l. Patrén de radiacién de una antena capaz de variar su angulo de exploracion.

La exploracion de haz puede realizarse mediante un sistema mecanico acoplado a una antena
parabdlica, por ejemplo, o de forma electréonica en un arreglo de fase. Ambos casos se ilustran en la
figura i.2. En un arreglo de fase, la exploracién de haz puede hacerse muy rdpidamente a comparacion
de un sistema mecanico. Mds aun, la exploracién puede hacerse tan rdpido que es posible seguir no un
objetivo sino varios (uno a la vez, pero realizando una conmutacién igualmente rapida).



Antena parabdlica Arreglo de fase
(sistema mecdnico) (exploracion de haz electronica)

Figurai.2. Dos formas diferentes de realizar la exploracion de haz.

La exploracién de haz electrénica o sin inercia es una pieza de tecnologia clave en diversas aplicaciones
comerciales y militares; incluyendo radar, vigilancia aérea, deteccion de colisiones, y antenas
inteligentes para comunicaciones inaldmbricas [1]. Normalmente, los arreglos de fase dependen de
dispositivos llamados desplazadores de fase para asegurar el ajuste de fase apropiado en cada elemento
del arreglo. Estos dispositivos puede que actien sobre cada elemento por separado o entre elementos
adyacentes; de cualquier modo, el nimero de desplazadores de fase es equiparable con el nimero de
elementos presentes en el arreglo [2]. La utilizacién de los arreglos de fase viene con ciertas dificultades:
los desplazadores de fase son el elemento mas caro y voluminoso de los arreglos de fase, son dificiles de
integrar monoliticamente y presentan pérdidas considerables a frecuencias de microondas.

En los ultimos veinte afios, se ha explorado la posibilidad de explotar las propiedades de sincronizacidn
de osciladores acoplados no-lineales como un método compacto y de bajo costo para lograr la
exploraciéon del haz de un arreglo de antenas. Diferentes métodos han sido propuestos por Stephan [3],
York [4], Hwang y Myung [5] y Heath [6]. En el capitulo 1 se describen las caracteristicas de cada uno de
ellos incluyendo sus ventajas y desventajas.

En el andlisis tedrico propuesto durante el desarrollo de los métodos mencionados se consideraron
varias simplificaciones para obtener las soluciones que hacen posible la exploracién de haz, pero en la
practica, la dinamica del arreglo se complica por diversos factores que se han dejado fuera de los
modelos matematicos de cada método; tales como: la dindmica de amplitudes, las no uniformidades de
los pardmetros, la dependencia en frecuencia de las redes de acoplamiento, las interacciones entre
elementos no adyacentes, y la dependencia en frecuencia de las caracteristicas de los dispositivos.



Los resultados experimentales que se han obtenido a partir de la implementacién de estos métodos, a
excepcion de los dos métodos de Heath, que no fueron probados por su autor, han presentado
problemas y discrepancias con respecto a lo que predicen sus modelos matematicos debido a las
simplificaciones que se han considerado. Una de las lineas que no ha sido explorada es la posibilidad de
incluir algunas de las caracteristicas que se han despreciado. Sin embargo, estas simplificaciones se han
aplicado porque de no ser asi, el analisis se complica demasiado.

Los problemas que se han encontrado al tratar de implementar arreglos de osciladores acoplados para
aplicaciones de exploracion de haz asi como el aumento en la complejidad de posibles soluciones
impiden que se resuelvan necesidades reales y en algunos casos, desmotivan a la comunidad cientifica.
Lo que es un hecho es que la dindmica de los osciladores con la que se logra la sincronizacion esta ahi, lo
gue hace falta es tener un entendimiento completo de ésta. De encontrarse soluciones o de mejorar el
desempefio del arreglo, estos métodos de exploracién de haz serian una alternativa compacta y de bajo
costo a los arreglos que utilizan desplazadores de fase.

El objetivo de este trabajo es — a través del desarrollo de un oscilador de microondas y la simulacién
numérica de un arreglo de osciladores acoplados para exploracién de haz — dar los pasos necesarios que
permitan, en un futuro, obtener y comparar la respuesta de un arreglo experimental de osciladores
acoplados con la de los modelos matematicos disponibles con el fin de identificar aspectos que influyen
en el desempeio del arreglo y que han sido despreciados en dichos modelos matematicos. Esto
permitird obtener nuevos conocimientos cientificos y técnicos en el area de osciladores acoplados con
los que se podra lograr un entendimiento mds amplio de la dindmica de los arreglos con la que se logra
la sincronizacion, y con ello, plantear soluciones a los problemas de la exploracién electrénica del haz.

El contenido de esta tesis se encuentra estructurado de la siguiente forma: El capitulo 1 introduce el
tema de osciladores acoplados a través de la revision bibliografica de los avances en el area sobre los
modelos analiticos de la dindmica de amplitud y fase del arreglo, y sobre los métodos de exploracién del
haz del arreglo de antenas. En el capitulo 2 se describe el desarrollo de un oscilador de resistencia
negativa basado en la teoria de redes de bipuertos y lineas de transmision; asi como en las condiciones
de oscilacidn, el criterio de Nyquist y la condicidon de Kurokawa que rigen a osciladores de este tipo. En el
capitulo 3 se presenta la simulacion numérica de un arreglo de antenas basado en osciladores
acoplados, utilizando los resultados experimentales obtenidos durante la caracterizacion del oscilador
de resistencia negativa.



Capitulo 1

Métodos de Exploracion del Haz de Arreglos de Antenas
Basados en Osciladores Acoplados

En este capitulo, se describe el funcionamiento de la exploracién de haz electrénica, se introduce el
concepto de sincronizacion en el contexto de la dinamica de osciladores acoplados, se describen las
caracteristicas de los métodos de exploracion de haz basados en osciladores acoplados, y se comenta
sobre las consideraciones de estabilidad en relacion a estos métodos. Esta informacion serd util para la
simulacién numérica de un arreglo de osciladores acoplados en el capitulo 3.



1.1. Osciladores Acoplados y Sincronizacion

En la figura 1.1(a) se tienen cinco sefiales idénticas provenientes de un arreglo de fase. Si se toma el
mismo punto en cada una de ellas puede dibujarse un frente de fase, como se muestra. Las sefiales se
propagan en la direccién normal al frente de fase; al ser sefiales idénticas, forman un haz coherente en
el campo lejano. En este caso las sefiales se encuentran en fase y consecuentemente, el haz se va a
propagar en la direccion normal al plano que forma el arreglo de antenas. La normal al frente de fase
coincide con la normal al plano que forma el arreglo.

Ahora, si se introduce una progresion de fase constante y uniforme a lo largo del arreglo, como se ilustra
en la figura 1.1(b), la normal al frente de fase ya no coincide con la normal al plano que forma el arreglo
de antenas y se tiene un dngulo de exploraciéon @ diferente de cero. El dngulo de exploracién se mide
con respecto a la direccion normal al plano que forma el arreglo de antenas.

La relaciéon entre el gradiente de fase 8 y el dngulo de exploracién © depende del espaciamiento entre
elementos d y de la longitud de onda 4, de la sefial:

0 =——sin0®. (1.2)

En el esquema del arreglo de fase de la figura 1.1 se tiene lo siguiente: la sefial que se desea a la salida
alimenta al arreglo, se divide en el siguiente bloque, y la distribucion de fase deseada se genera
mediante desplazadores de fase.

En un arreglo de osciladores acopados no-lineales como el de la figura 1.2, se tienen osciladores
individuales conectados por circuitos de acoplamiento entre osciladores adyacentes. En un arreglo de
este tipo, el fendmeno de la sincronizacion da la distribucién de fase deseada y por lo tanto, elimina la
necesidad de utilizar desplazadores de fase.

La primera observacion de la que se tiene registro sobre la sincronizacion de osciladores acoplados fue
por parte de Huygens en 1665 en un sistema de péndulos mecanicos [7]. Desde entonces, este
fendmeno universal también ha sido encontrado en sistemas no-mecdnicos, con ejemplos presentes en
los campos de la electrénica, biologia y dptica [8]-[11].
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Aunque existen varias definiciones de sincronizacion, todas ellas comparten una misma caracteristica: a
través de sus interacciones, sistemas no-lineales distintos evolucionaran dindmicamente tal que se
lleguen a comportar de forma similar; ademas, dichos sistemas son auto-regulatorios, es decir, cualquier
desviacidn con respecto a este comportamiento es eliminada intrinsecamente. Un dispositivo muy
conocido que opera justo con este principio es el lazo de fase encadenada. En los métodos que se
describirdan a continuacion, a elementos distintos (osciladores no-lineales) se les permitira interactuar
entre ellos (por medio un acoplamiento mutuo en lugar del acoplamiento unidireccional que se utiliza
en el lazo de fase encadenada) y eventualmente encadenarse en fase, es decir sincronizarse con una
diferencia de fase estdtica, bien definida entre elementos adyacentes.

s
antena

L HA o ]

AT ® © ®

circuito de
acoplamiento

oscilador

Figura 1.2. Arreglo de antenas basado en osciladores acoplados.

En sistemas electrénicos de osciladores acoplados no-lineales, la dindmica del arreglo genera una
sincronizacién o encadenamiento de fase en la que se va a obtener una diferencia de fase constante
entre osciladores adyacentes. Consecuentemente, — si ve a los osciladores como puntos moviéndose
alrededor de un circulo — para mantener esa diferencia de fase constante, necesariamente deben tener
frecuencias instantaneas idénticas, es decir, se va a tener también una sincronizaciéon a una sola
frecuencia. Estas son caracteristicas necesarias para lograr la exploracién de haz. Ademds, cualquier
perturbacidn con respecto a este comportamiento va a desaparecer en el tiempo.

En los sistemas de osciladores acoplados, es comun que existan multiples modos de operacion, pero en
el caso de aplicaciones de exploracion de haz, se prefieren sistemas de sincronizacion mutua o de forma
externa de un solo modo. El funcionamiento adecuado del arreglo se define mediante un analisis de
estabilidad.



1.2. Métodos de Exploracidon de Haz Basados en Osciladores Acoplados

En esta seccidn, se describen las caracteristicas de los diferentes métodos de exploracién del haz de
arreglos de antenas basados en osciladores acoplados y se presentan las ecuaciones de los pardmetros
de control que permiten modificar la distribucidn de fase del arreglo con cada método.

1.2.1. Encadenamiento por inyeccion y el método de Stephan

El control de la distribucién de fase de un arreglo de osciladores no-lineales se basa en el fendmeno de
encadenamiento por inyeccién. Adler fue uno de los primeros en estudiar el fendmeno de
encadenamiento en osciladores electrdnicos [12]. Desarrollé una expresidon para el rango de frecuencias
en el que un oscilador se mantendra en encadenamiento con la fase de una sefial inyectada. Mackey
extendio el andlisis de Adler al incluir los efectos de la modulacién de la fase de la sefial inyectada [13].

Utilizando un modelo simple de un oscilador sintonizado a una sola frecuencia, se puede demostrar que
la fase de salida de un oscilador con una sefial inyectada esta dada por la ecuacion de Adler [12][14][15].
Considerando que la amplitud de oscilacidn A es aproximadamente la amplitud de carrera libre de
oscilacion a, la ecuacién de Adler describe la dindmica de la fase del oscilador como

& = wo— iy +E oSG~ 9), (12)

en donde wy es la frecuencia de carrera libre, a es la amplitud de carrera libre de oscilacion, Q es el
factor de calidad del circuito resonante del oscilador, w;;; es la frecuencia de la sefial inyectada, p es la
amplitud de la sefial inyectada, i es la fase de la sefial inyectada y ¢ es la fase a la salida del oscilador,
esto se ilustra en la figura 1.3.

Si existe una solucién de estado estable para la cual ¢ = 0, esto indica que el oscilador estd sincronizado
con la sefial inyectada. A medida que la sefial inyectada es sintonizada, la diferencia de fase entre el
oscilador y la sefial inyectada varia entre £7/2; de acuerdo al analisis de estabilidad [16]. Este cambio
de fase inducido sugiere posibles esquemas para arreglos de fase utilizando encadenamiento por
inyeccion.



Senal de salida
A cos(wt + ¢)

Senal inyectada
P COS({A}”Ut + 11*')

VCO

O Puerto de sintonizacion

Figura 1.3. Oscilador controlado por voltaje (VCO) de encadenamiento por inyeccion.

Algunos arreglos de encadenamiento por inyeccion unilateral fueron propuestos principalmente para
combinar potencia de forma eficiente [17][18]. Sin embargo, la aplicacion mas importante del fendmeno
de encadenamiento por inyeccidén a un arreglo de osciladores para escaneo de haz es la de un arreglo de
osciladores sincronizados de forma mutua o bilateral.

En 1986, Stephan propuso que se aprovechara el fendmeno de la sincronizacidn de un arreglo de
osciladores acoplados para lograr distribuciones de fase adecuadas que dieran como resultado la
exploracién del haz en un arreglo de antenas. Construyd un arreglo en el que osciladores individuales
interactuaban entre si mediante un acoplamiento bilateral, y encontrd una relacidn entre el gradiente
de fase entre osciladores adyacentes y el dngulo de desfasamiento entre dos sefales inyectadas a los
elementos de los extremos del arreglo [3][19]. El rango de exploracién obtenible estaba limitado por el
rango de estabilidad del modo de oscilacién deseado. Ademads, el rango de exploracién se reducia
drasticamente al incrementar el nimero de elementos del arreglo.

El arreglo de la figura 1.4 es un arreglo acoplado bilateralmente con sefiales inyectadas en los extremos
del arreglo. Las dos sefiales inyectadas son iguales y tienen una fase relativa variable, lo cual se
implementa al dividir la seial proveniente de un oscilador maestro y creando un retraso en uno de los
canales.

Stephan encontré que, bajo ciertas condiciones [16], la diferencia de fase entre las sefiales inyectadas se
divide uniformemente a lo largo del arreglo para producir una progresiéon de fase constante. Esto se
puede modelar utilizando una version modificada de la ecuacidn de Adler para multiples osciladores
acoplados con sefiales externas inyectadas. Asumiendo que las amplitudes son practicamente las
mismas, se puede demostrar [15] que un sistema de este tipo esta descrito por las siguientes
ecuaciones:



$1 = w1 — Winj + Ez_a(j?lSin@z — ¢+ pz—a(j;sm(l/h — $1) j=1

, EW;

bj = wj — Wiy + Z_Q] [sin(¢)41 — ;) +sin(¢j—1 — ¢;)] j=2,.,N-1

. EWy . pwy .

PN = Wy — Winj + %sm(@\,_l —¢n) + %Sm(le — én) Jj=N, (1.3)

en donde w; y ¢; son las frecuencias de carrera libre y la fase del oscilador j-ésimo, € es la fuerza de
acoplamiento con respecto a la amplitud del oscilador, p es la amplitud de la sefial inyectada con
respecto a la amplitud del oscilador, Y; es la fase de la sefial inyectada, y N es el numero de elementos
del arreglo.

antena

'y L |
cos(wm}-t +,) /L\ /l\ cos(@im;t + P )
a0 | K\D G\/) Y e
VCo circuito de ; \I()/
acoplamiento
O fi C Iz fa fa O fs

puertos de sintonizacion

{ desplazador |
[\_/f de fase
oscilador maestro

Figura 1.4. Arreglo de exploracién de haz propuesto por Stephan en donde la diferencia de
fase entre las sefiales inyectadas se divide uniformemente a lo largo del arreglo a
consecuencia del acoplamiento bilateral.

Si se establece la fase de una de las sefiales inyectadas como referencia, ; = 0, entonces se tiene que
la diferencia de fase uniforme 6 = 6; = ¢;;; — ¢ para j =1, ..., N — 1 se relaciona con la diferencia

de fase entre las sefiales inyectadas de acuerdo a:

10



0= . (1.4)

Esto implica que la diferencia de fase entre las sefiales inyectadas se divide uniformemente a lo largo del
arreglo. Para sefiales senoidales, la diferencia mds grande, no ambigua, entre las dos senales es m, con lo
que se obtiene un desfasamiento entre elementos de 8 = /(N + 1).

Justo como en los sistemas simples de encadenamiento por inyeccion, el desfasamiento maximo entre
elementos adyacentes es +1/2 [16].

Otra restriccion de este tipo de arreglo es que de acuerdo a (1.4), el gradiente de fase obtenible, y por lo
tanto el rango de exploracién, disminuyen al aumentar el tamafio del arreglo.

1.2.2. Método de desintonizacion de York

En 1993, York encontrd condiciones para lograr la exploracién de haz sin necesidad de inyectar senales.
Este esquema utilizaba la desintonizacién de las frecuencias de carrera libre de los elementos de los
extremos como parametro de control, y aunque de acuerdo al andlisis de estabilidad se veia limitado de
igual forma en el rango de exploracidn, éste no dependia del nimero de osciladores [4][15]. Sin
embargo, al modificar la distribucidn de frecuencias, el arreglo tardaba mas tiempo en sincronizarse. Por
consiguiente, el sistema tendria una respuesta mas lenta y esto afectaba directamente a la velocidad de
modulacion.

El siguiente es el modelo de fase generalizado [6] que describe la dindmica de las fases de un arreglo de
osciladores acoplados no-lineales, y a partir del cual se pueden obtener las ecuaciones de cualquier
método de exploracion del haz de un arreglo de antenas basado en osciladores acoplados, asumiendo
gue las amplitudes de los osciladores alcanzan rdpidamente un valor de estado estable en comun:

N
¢] = (1)] + Z ki,j sin(g‘bi - ¢] + q)i,j) B (15)
i=1

11



en donde la magnitud y fase de acoplamiento del oscilador i-ésimo al oscilador j-ésimo estan
representas por k;; y ®;;, respectivamente, mientras que las frecuencias de carrera libre de los

osciladores estan dadas por w;. Todos los parametros son reales.

El arreglo de Stephan, por ejemplo, es el caso particular del modelo de fase generalizado en el que se
agregan los términos correspondientes a dos sefiales inyectadas a los extremos del arreglo, se asume
una fase de acoplamiento ®;; =0 y se consideran solamente las interacciones entre elementos

adyacentes.

Para el método de York y los métodos siguientes, el sistema bajo consideracion es el modelo de fase
generalizado para un arreglo unidimensional de osciladores acoplados no-lineales con interacciones
entre elementos adyacentes.

El arreglo propuesto por York es un arreglo en el que osciladores controlados por voltaje se encuentran
acoplados bilateralmente, sin la presencia de sefiales inyectadas como el arreglo de la figura 1.5.

antena

AvavE
4¥ @ ft\) i )

P circuito de \\l"/
acoplam:ento O puertos de
fa f: fa )

E fs sintonizacion

Figura 1.5. Arreglo de osciladores acoplados propuesto por York.

Considerando fases de acoplamiento iguales a cero (®; ; = 0) y magnitudes de acoplamiento idénticas
(kij = k), York encontré que para obtener las soluciones deseadas al sistema de ecuaciones de la
dindmica de la fase, era necesario desintonizar las frecuencias de los osciladores de los extremos;
alejandolas una cantidad Aw con respecto a la frecuencia de sincronizacidn w que se obtiene a
consecuencia del gradiente de fase constante:

w=w-Aw,
(1.6)
wy=w+Aw.
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La cantidad Aw se relaciona al gradiente de fase de acuerdo a la siguiente ecuacion:

Aw = ksing, (1.7)

endonde 6 = 60; = ¢j.1 —¢pjparaj=1,..,N -1

Las condiciones (1.6) revelan que sélo los osciladores de los extremos necesitan ser controlados por
voltaje.

De nuevo, el analisis de estabilidad correspondiente limita las soluciones posibles a un gradiente de fase
entre osciladores adyacentes de +m/2 [16]. Sin embargo, la ecuacién (1.7) indica que el método de
York, a diferencia del método de Stephan, no reduce el gradiente de fase obtenible al aumentar el
numero de osciladores presentes en el arreglo.

1.2.3. Método de control por fases de acoplamiento con red reciproca de
Hwang y Myung

En 1998, Hwang y Myung, por su parte, propusieron un esquema que utilizaba las fases de acoplamiento
de los extremos del arreglo como parametro de control [5]. La ventaja mds importante con respecto al
método de York era que en este método, la relacion entre el parametro de control y el gradiente de fase
deseado era lineal mientras que para el método de York la relacién era no-lineal. Esto que provocaba
qgue con el método de York el arreglo fuera mas susceptible al ruido de fase y a variaciones en la
amplitud de los osciladores de los extremos debido a que la mayor parte de la variacidn en la progresién
de fase ocurria cerca de los limites del rango de estabilidad; consecuentemente, el arreglo tardaba mas
tiempo en sincronizarse y el rango de exploracidn experimental resultaba ser mucho menor al que
predecia el andlisis de estabilidad. Por otra parte, el método de Hwang y Myung no modificaba la
distribucién de frecuencias y por lo tanto no presentaba los mismos problemas referentes a la velocidad
de modulacién. Sin embargo, esta técnica presentaba la misma limitacién tedrica en el rango de
exploracién de acuerdo al andlisis de estabilidad correspondiente.

Hwang y Myung determinaron que al elegir un conjunto apropiado de fases de acoplamiento, se podia
obtener un gradiente de fase espacialmente uniforme a lo largo del arreglo. Asumiendo reciprocidad (es
decir, @; ; = @;;), se definen las fases de acoplamiento de los extremos del arreglo como:
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Q1 =Py, =9,
(1.8)
Oy_1nv = Pyn-1=—P.

El resto de las fases de acoplamiento se fijan a @; ; = 0, para el resto de valores i, j.

Bajo estas condiciones, al desarrollar el sistema de ecuaciones (1.5) [16], se obtiene que las diferencias
de fase 6; = ¢j,1 — ¢; en el arreglo son:

91=_CD ]:1
0 =—20=10 j=2,..,N—=2
Oy L = — j=N-1. (1.9)

De acuerdo a las ecuaciones (1.8) y (1.9), ajustando las fases de acoplamiento de los extremos del
arreglo en la misma cantidad pero con signo contrario se puede variar el gradiente de fase entre los
elementos interiores del arreglo.

En (1.9) se puede observar que, aunque la participacion de los elementos de la periferia es crucial para
el funcionamiento apropiado el arreglo, estos no pueden contribuir a la potencia radiada ya que sus
fases relativas son distintas a las de los elementos interiores.

En la figura 1.6 se ilustra de forma esquematica el arreglo de osciladores acoplados para escaneo de haz
propuesto por Hwang y Myung. En este dibujo se representa el control de las fases de acoplamiento de
la periferia. Solamente los osciladores interiores se han cargado con antenas.
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Figura 1.6. Arreglo de osciladores acoplados para escaneo de haz mediante el control de las
fases de acoplamiento de los extremos propuesto por Hwang y Myung.

1.2.4. Métodos de control por fases de acoplamiento de un arreglo no-
reciproco de Heath

En 2004, otros dos métodos de exploraciéon de haz que utilizaban las fases de acoplamiento como
parametro de control fueron propuestos por Heath [6]. En estos métodos, se introdujo un acoplamiento
no-reciproco que permitia realizar la exploracién de haz con dos esquemas, uno parcial y otro
completamente no-reciproco. El método parcialmente no-reciproco era similar al de Hwang y Myung en
gue se manipulaban las fases de los extremos, con la excepcidn de que todos los osciladores contribuian
a la potencia radiada. En el método completamente no-reciproco, se manipulaban todas las fases de
acoplamiento del arreglo y esto maximizaba el rango de exploracion.

En el método parcialmente no-reciproco de Heath se encuentran las soluciones al sistema de ecuaciones
diferenciales de la dinamica de la fase manipulando las siguientes dos fases de acoplamiento:
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(1.10)

Las condiciones (1.10) indican una correspondencia directa entre el gradiente de fase deseado vy las
fases de fases de acoplamiento de los extremos del arreglo. El desarrollo del sistema de ecuaciones
diferenciales indica que existen diferentes distribuciones posibles para el resto de las fases de
acoplamiento, siendo ®; ; = 0 para cualquier otro par de valores i, j la mas simple y la mas conveniente.

La distribucion de fases de acoplamiento del método parcialmente no-reciproco se ilustra en la figura
1.7(a). En este dibujo es evidente que las dos fases de acoplamiento que controlan al arreglo necesitan
de una red no-reciproca.

Este método de exploracion de haz se asemeja al método de York asi como al de Hwang y Myung en que
sblo es necesario controlar activamente a dos elementos de la periferia. Al igual que en el método de
Hwang y Myung, existe una relacién lineal entre el gradiente de fase deseado y las fases de
acoplamiento; sin embargo, la distincién importante de este método es que el acoplamiento que une a
los elementos de la periferia con los elementos interiores debe estar formado por una red no-reciproca
mientras que el resto de las redes de acoplamiento son reciprocas. Todos los elementos del arreglo
contribuyen al patrén de radiacién a diferencia del método de Hwang y Myung. Curiosamente, el andlisis
de estabilidad de este método resulta ser idéntico al del método de Hwang y Myung [16].

Por otra parte, el andlisis presentado por Heath, revelé que el gradiente de fase entre osciladores
adyacentes también puede ser controlado utilizando redes no-reciprocas en todo el arreglo; es decir,
manipulando el total de las 2(N — 1) fases de acoplamiento. Este método completamente no-reciproco,
aunque mas complejo, maximiza el rango de valores obtenibles en el gradiente de fase y por lo tanto, en
el angulo de exploracion.

El conjunto de fases de acoplamiento que se ajustan en el método completamente no-reciproco de
Heath es el siguiente:

ij+1,j=_9 j:1,...,N—1
(1.11)
q)j—l,j=9 ]=2,,N

En la figura 1.7(b) se ilustra un arreglo con la distribucién de fases de acoplamiento (1.11).
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Figura 1.7. Dos diferentes arreglos unidimensionales de osciladores acoplados con
interacciones entre elementos adyacentes. Los circulos numerados representan a los
osciladores individuales, las flechas simbolizan las interacciones desde un elemento
asociado a la cola de la flecha hasta otro asociado con la punta de la flecha. (a) Método
parcialmente no-reciproco en el que los acoplamientos de la periferia se ajustan en
cantidades iguales pero con signos contrarios mientras que las demads fases de
acoplamiento se mantienen en cero y (b) método completamente no-reciproco en el que se
requieren ajustar todas las redes de acoplamiento.

Tedricamente, de acuerdo a su andlisis de estabilidad, con el método de control por fases de
acoplamiento de un arreglo completamente no-reciproco de Heath es posible obtener angulos de
exploracién que cubren el hemisferio completo (angulos de +90° con respecto a la normal) para un
espaciamiento entre elementos de 4,/2, mientras que para todos los demds métodos, el rango de
exploracién tedrico es de +30° con respecto a la normal con ese mismo espaciamiento. Ademas, las
caracteristicas de estabilidad del método completamente no-reciproco de Heath en particular, no
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dependen del angulo de exploracién [6]. Esto sugiere que se puede esperar un funcionamiento mas
robusto en presencia de ruido y variaciones en la amplitud de los osciladores.

1.2.5. Consideraciones de estabilidad

En la descripcidon de cada método de esta seccidn se han incluido las condiciones sobre los parametros
de control con los que se obtienen las soluciones al sistema de ecuaciones diferenciales de la dindmica
de la fase del arreglo de osciladores acoplados; soluciones que corresponden a un gradiente de fase
constante entre osciladores adyacentes. Sin embargo, para que cualquiera de estos esquemas funcione
como medio practico para realizar la exploracion de haz, es necesario que estas soluciones sean
estables.

El buen funcionamiento de los sistemas de osciladores acoplados no-lineales para la exploracion
electrénica del haz de un arreglo de antenas depende de garantizar la existencia de un solo modo de
operacion. La solucidn de gradiente de fase constante no es la Unica solucidon posible; el sistema puede
oscilar con cualquiera de sus diferentes modos o con una combinacidn de estos. El analisis de estabilidad
va a garantizar o no la existencia de las soluciones deseadas, es decir, garantizar que el modo deseado
se mantenga y que no se excite alguno de los demas modos. En otras palabras, cualquier perturbacion
con respecto al gradiente de fase uniforme debe desaparecer rapidamente. La estabilidad de una
solucidon puede restringir el rango de dngulos de exploracion obtenible del sistema.

En un modo de vibracion, el sistema oscila a la misma frecuencia, y sus elementos se encuentran ya sea
en-fase o fuera-de-fase. En un sistema de osciladores existen tantos modos como nimero de elementos.
Cualquier oscilacion del sistema es una combinacién lineal de sus modos de vibracién. Sélo uno de estos
modos es el modo deseado para el escaneo de haz; especificamente, el modo en-fase.

En el andlisis de estabilidad, se agrega una perturbacidn fuera de la solucién deseada a las fases de los
osciladores del modelo de la dinamica de la fase y se obtiene un sistema de ecuaciones diferenciales que
describe la evolucién de estas perturbaciones para cada método [16]. En general, para que una solucion
en particular sea estable, la parte real de los valores propios de la matriz de estabilidad asociada al
sistema de ecuaciones diferenciales debe ser negativa. Sin embargo, si la soluciéon de interés es una
Orbita periddica (como es el caso para las soluciones de exploracion de haz), uno de los valores propios
serd igual a cero, correspondiendo a perturbaciones a lo largo de la érbita (traslados en el tiempo); se
dice que una érbita periddica es estable si la parte real del resto de los valores propios es negativa [6] (lo
que significa que perturbaciones fuera de la érbita periddica decaen rdpidamente y de forma
exponencial). Si una solucién es linealmente estable, entonces es auto-corregible con respecto a
perturbaciones pequefias; un esquema viable para la exploracién de haz basado en las propiedades de
sincronizacién de osciladores acoplados debe poseer esta caracteristica.
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En los métodos de Stephan, York, Hwang y Myung, y el método parcialmente no-reciproco de Heath,
uno de los valores propios de la matriz de estabilidad es igual a cero y para el resto de los valores
propios aparece una dependencia respecto al gradiente de fase que lo restringe a +m/2.

En el caso del método completamente no-reciproco de Heath, uno de los valores propios de la matriz de
estabilidad es igual a cero y el resto son estrictamente negativos sin importar el valor del gradiente de

fase.
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En la tabla de la figura 1.8 se hace una comparacién entre los métodos de exploracidon de haz de

Stephan, York, Hwang y Myung (H y M), y los dos métodos de Heath: parcialmente no-reciproco (PNR) y

completamente no-reciproco (CNR), resumiendo el contenido de este capitulo.

Stephan York HyM PNR Heath CNR Heath
Numero de
elementos del
arreglo de fase N N N-—-2 N N
para N
osciladores
El gradiente de
fase Siepende del Si NG No No No
numero de
osciladores
Diferencia
. de fase Desintonizacion
Parametro de . Fases de Fases de Fases de
entre dos de las frecuencias . . .
control o . acoplamiento | acoplamiento | acoplamiento
sefiales de carrera libre
externas
Parametro de
control contra Lineal No-lineal Lineal Lineal Lineal
gradiente de fase
Numero de
parametros de 1 2 2 2 2(N-1)
control a ajustar
Rango de
gradientes de fase tm/2 +m/2 tm/2 tm/2 +
estables
La estabilidad
depende del Si Si Si Si No
angulo de
exploracién
Rango de
exploracion para +30° +30° +30° +30° +90°

espaciamientos de
Ao/2

Figura 1.8. Comparaciéon entre los cinco métodos de exploracidon del haz de arreglos de

antenas basados en osciladores descritos en este capitulo.

En el siguiente capitulo se presenta el desarrollo de un oscilador de resistencia negativa para ser

integrado a un arreglo de osciladores acoplados para exploracion de haz electrénica.
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Capitulo 2

Desarrollo del Oscilador

En este capitulo se presenta el desarrollo de un oscilador de resistencia negativa para ser integrado a un
arreglo de antenas basado en osciladores acoplados. Se presenta la teoria necesaria para el disefio del
oscilador; se definen conceptos como las condiciones de oscilacién y la condicion de Kurokawa. En
seguida, se describen los pasos de disefio de un oscilador de resistencia negativa mediante simulaciones
en las que se utilizan elementos ideales. A través de estos pasos se disefia y simula nuevamente el
oscilador utilizando tecnologia hibrida de microondas. Finalmente, se incluyen los resultados
experimentales de la construccidn y caracterizacion del oscilador.
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2.1. Teoria de Osciladores de Resistencia Negativa

En esta seccién se describe la teoria necesaria para el disefio de un oscilador de resistencia negativa
(NRO). Usualmente, en el disefio de osciladores sintonizados y osciladores de cristal se utiliza la técnica
de realimentacion. En este tipo de aproximacidn se utilizan elementos concentrados para formar una
red de realimentacién. Para el caso de osciladores que operan en la regidn de las microondas, las
capacitancias internas del transistor juegan un papel importante en el disefio. En este intervalo de
frecuencia es conveniente representar al transistor en términos de sus parametros de dispersion
(parametros S). Para cada uno de los dos puertos del transistor se disefia una red de acoplamiento. Una
de ellas se denomina red de terminacion y la otra, red de carga. La red de terminacidn se disefia para
que el transistor presente una resistencia negativa en el otro puerto (el puerto de carga), el cual se
disefia para satisfacer las condiciones de oscilacion [20].

El principio en el que se basa el método de resistencia negativa es el siguiente: Si un dispositivo activo es
capaz de suministrar una cantidad de energia igual a la cantidad de energia disipada, el circuito podra
sostener oscilaciones. El comportamiento del dispositivo activo se puede modelar como una resistencia
negativa en serie con una reactancia como se muestra en la figura 2.1. El dispositivo de resistencia
negativa queda representado por una impedancia dependiente de la amplitud y la frecuencia de i(t):

Zin(4,w) =Riy(A, w) + jXin(4, w), (2.1)

en donde

Riy(4,0)<0.

El oscilador se construye conectando el dispositivo activo a una impedancia pasiva denotada por

Z,(w) =Ry (w) + jX (w) . (2.2)
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Si la resistencia total de lazo en el circuito de la figura 2.1 es positiva, es decir

la oscilacidon se desvanecera.

R (w)+ Ry(4,w) >0,

X, ()

R ()3

-

v(f)

o]

Lot

Xw (-‘4*- &3)

§ R, (A,m)

Figura 2.1. Modelo de un circuito de resistencia negativa.

Z, (@)

Z, (o)

El circuito oscilara a la frecuencia wy y amplitud A, con las que se cumpla

Zin(Ag, wo) + Z(wo) = 0.

(2.3)
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Sustituyendo (2.1) y (2.2) en (2.3), se pueden escribir las condiciones de oscilacion:

Rin(Ag, wo) + R (wg) =0 (2.4)

Xin(Ag, wo) + X, (wo) = 0. (2.5)

Si en el circuito de la figura 2.1, la resistencia total de lazo es negativa, es decir

RL(w) + RIN(A' (1)) <0 ’ (26)

la oscilacién es inestable y su amplitud crecera.

La ecuacidn (2.6) se puede reescribir como:

IRiy(A, w)| > R (w) . (2.7)

En un buen disefio de un oscilador de resistencia negativa, se debe satisfacer (2.7) al inicio de la
oscilacion, es decir, cuando la amplitud A es pequefia y la oscilacion empieza a crecer. La condicion de
inicio de oscilaciéon (2.7) normalmente se expresa de la siguiente forma:

|R;n(0,w)| > R (w) . (2.8)

La oscilacion continuara creciendo mientras la resistencia de lazo sea negativa, como lo indica (2.7). La
corriente alcanzard un valor de amplitud de estado estable (A = A,) y frecuencia de estado estable
(w = wy) cuando la resistencia de lazo sea cero y se satisfagan (2.4) y (2.5). Esto es similar a satisfacer el
criterio de Barkhaussen, el cual se sabe que no puede satisfacerse de forma exacta.
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Para satisfacer la condicion de inicio de oscilacion (2.8), el crecimiento de la oscilacién (2.7) y las
condiciones de oscilacion (2.4) y (2.5), la impedancia Z;y (4, w) debe ser dependiente de la amplitud y
de la frecuencia.

La variacion tipica de la resistencia negativa que produce el dispositivo activo es tal que al inicio de la
oscilacion |R;y (0, w)| es el valor méximo y a continuacion |R;y (4, w)| decrece linealmente mientras la
amplitud crece.

Cuando la resistencia negativa alcanza el valor R;y(A4y, w), las condiciones de oscilacién (2.4) y (2.5) se
satisfacen de forma aproximada vy el circuito oscilard con amplitud A, y frecuencia wy. En un analisis
detallado se observa que los polos del circuito se mueven desde el semiplano derecho hacia el
semiplano izquierdo, con las ecuaciones (2.4) y (2.5) indicando la frecuencia fundamental de la
oscilacién [20].

La frecuencia de oscilacién determinada por (2.4) y (2.5) puede no ser estable debido a que Z;y (4, w)
depende de la amplitud y de la frecuencia. Es necesario encontrar una condicidn adicional que garantice
una oscilacion estable. Kurokawa demostré que si se desprecia la dependencia en frecuencia de
Z;n (A, ) para variaciones pequefias alrededor de w,, se puede obtener una oscilacién estable cuando
se cumple con (2.4) y (2.5) y se satisface la siguiente condicion [14][21]:

ORy(A)
0A

X, (w) Xy (A)

Jw 3 dA
wW=wqo

OR;(w)
Jw

>0. (2.9)

A=A0 A=A0 wW=wqo

Para el disefio y simulacién del oscilador es conveniente escribir las condiciones de oscilacion y la
condicién de Kurokawa en términos de los coeficientes de reflexion. Esto se presenta a continuacion.

En la figura 2.2 se muestra el circuito equivalente y la grafica de flujo de sefial de un oscilador de
resistencia negativa. De la grafica de flujo de sefial, se obtiene que la funcién de transferencia de este
circuito tiene la forma de la de un sistema de lazo cerrado con realimentacion positiva:

A (o) (2.10)

an 11— Ly (o), (o)’

en donde I (jw) es el coeficiente de reflexion en la carga y [y (jw) es en coeficiente de reflexion a la
entrada del dispositivo activo. I, (jw) esta asociado a Z; y I}y (jw) estd asociado a Z;y. La impedancia
Z;n es la impedancia de entrada del dispositivo activo. Z; representa a la impedancia de la carga. La
onda incidente y la onda reflejada en la carga estan representadas por a; y by, respectivamente. A la
entrada del dispositivo activo, la onda incidente y la onda reflejada estan representadas por a;y Y by,
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respectivamente. La onda incidente a, representa a una pequefia sefial de ruido que se genera en el
circuito.

En la ecuacidn (2.10) se observa que el sistema es inestable cuando alguna clase de perturbacidn genera
una sefial creciente a;. Esto ocurre cuando la ganancia de lazo 1 — Iy (jw)I;, (jw) tiene ceros en el
semiplano derecho. La funcién 1 — I}y (jw)I, (jw) se analiza mediante la prueba de Nyquist. Para el
caso en el que se encierre al punto 1 + jO en el sentido de las manecillas del reloj, se podran garantizar
oscilaciones. Para que esto ocurra, la ecuaciéon (2.10) indica que la ganancia de lazo debe ser igual a la
unidad:

Iin(Go)l(jw) =1. (2.11)

Figura 2.2. (a) Circuito equivalente de un oscilador de resistencia negativa y (b) su grafica
de flujo de sefial.

Si la ecuacidn (2.11) se expresa especificando la amplitud y la frecuencia a la que ésta se cumple (4, y
wy, respectivamente), se tiene:

iy (Ag, wo)T(w) =1, (2.12)
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en donde

_ Zin(Ag, wo) — Z

Iin (Ao, = 2.13
v (Ao, o) Zin(Ag, wo) + Z (2.13)
y
Z(wo) — Zy

[ = 2.14
1 (wo) 7, (wg) + Z, ( )

Sustituyendo (2.13) y (2.14) en (2.12), se obtiene:
Zin(Ag, wo) + Z(wo) = 0. (2.15)

La ecuacién (2.15) es idéntica a (2.3) como se esperaba. Esto quiere decir que las condiciones de
oscilacion (2.4) y (2.5) se encuentran contenidas en (2.12). Por lo tanto, (2.12) corresponde a una sola
condicién de oscilacion en términos de los coeficientes de reflexidn.

De igual manera, la condiciéon de Kurokawa en términos de los coeficientes de reflexion es la forma
conveniente para simulacion. La ecuacion (2.9) puede escribirse como:

][5l = Ji>o,

9A o 0A dw  0A dw

que es lo mismo que

0A

0z,
Jw

siny > 0.

En términos de los coeficientes de reflexion,
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ary !
0A

ar;
L| siny > 0. (2.16)

dw

La interpretacién de la ecuacién (2.16) es la siguiente: Una oscilacién estable se podra garantizar para el
caso en el que las curvas I} (w) y Iy~ 2(4) en la carta Smith se intersecten en un punto en el que el
angulo yendo desde I, (w) hacia I}y “*(A) en sentido contrario de la manecillas del reloj, sea entre 0y
180°.

En la siguiente seccidn, la teoria antes descrita sera aplicada en el disefio y simulacidon de un oscilador de
resistencia negativa.
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2.2. Diseino del Oscilador

En esta seccidn se describen los pasos de disefio de un oscilador de resistencia negativa a la frecuencia
fo = 10 [GHz] para ser utilizado en un arreglo de osciladores acoplados para exploracién electrénica.

El dispositivo activo utilizado serd un FET de heterounién NE3210S01.

Las diferentes simulaciones se realizaran en el software de disefio electrdnico para aplicaciones de RF,
microondas y circuitos de alta velocidad Advanced System Design (ADS) de Keysight Technologies. El
oscilador se disefiard alrededor del modelo no-lineal del transistor que proporciona el fabricante para
ser utilizado especificamente en este software.

Tipicamente, un oscilador de resistencia negativa se diseiia con el dispositivo activo en configuracién de
base comun para transistores del tipo TBJ o en configuracion de compuerta comun para transistores
FET. De esta forma, si se representa al transistor como una red de dos puertos, cualquiera de los dos
puertos se puede utilizar para presentar la resistencia negativa a la carga. El puerto restante se utiliza
para conectar la red de terminacidn. Alguna de estas dos opciones serd mas conveniente que la otra
como se hard aparente en la simulacion del oscilador. En la figura 2.3 se muestran las dos
representaciones.

La estructura de esta seccidn es la siguiente: Se describen los pasos de disefio y se presentan
simulaciones en ADS para cada uno de ellos utilizando elementos ideales para formar la red de cargay la
red de terminacién asi como para la polarizacién del transistor. En seguida se presentan los resultados
de las simulaciones correspondientes al disefio del oscilador utilizando tecnologia hibrida de microondas
y una antena de parche de microcinta como carga.

NOTA: Para célculos en los que no se incluya explicitamente, la impedancia caracteristica es Z, = 50 Q.
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Figura 2.3. (a) Modelo de dos puertos de un oscilador de resistencia negativa y (b)
configuracion alternativa.



2.2.1. Diseno del oscilador utilizando elementos ideales

1. Polarizacion del transistor

El primer paso de disefo es escoger el punto de operacién del transistor. En ADS, se dibujan las graficas
correspondientes a las curvas V-l del transistor haciendo variar los voltajes de polarizacién. En la figura
2.4 se muestra el circuito para la simulacién. En la figura 2.5 se muestran los resultados.

™ || _Probe
A D
+ .o
0 ndl “JEL 1'35_-31_
¥ v _DC + V_AC X1
+| src1- - 'SRCZ '
. = Vdc=VDS- Vde=VGES
- o Mac=1mV .
- Freg=freq
' £

Figura 2.4. Circuito para obtener las curvas de polarizacién del transistor.

Un punto de operacién adecuado es el siguiente:

Vps =2[V],

Ip = 10 [mA] .
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Figura 2.5. Curvas V-l del transistor NE3210S01.

2. Obtencion de los parametros S del transistor

Después de haber elegido el punto de operacidn, se conecta al transistor en configuracidon de compuerta
comun, se polariza y se dibujan las graficas de los parametros S y de los parametros de estabilidad (K y
|Al). Asimismo, en esta simulacidn se verifica el punto de operacidn en ésta la configuracion deseada.

En este diseio se tomara a la terminal drenaje como puerto de entrada, identificado como puerto 1. En
el ultimo paso se discute la ventaja de utilizar esta configuracion sobre la configuracidn contraria — con
la terminal fuente como puerto de entrada — para este transistor en particular.

Este paso sirve para verificar que el transistor esta conectado de forma correcta para garantizar el buen
funcionamiento del resto de las simulaciones. Los pardmetros de estabilidad se utilizardn en una
comparacion con los resultados del siguiente paso.
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En la figura 2.6 se muestra el circuito que permite dibujar las graficas de esta simulacidn. En la figura 2.7
se muestran dichas graficas.

X1 ]

S Y VS o VD Y _

ermi + 11 I
S < L e I H s R L Teim:
- Num=2- . R R . LA Dl R R R . . . . . R . R . R R R . L Dl MNum=1 - R
_z=soonm |§ | . . DCBoeki L | ] . bC E”':"”"z Z=500hm .

... Do § - +] ves DE_Feed2

e - = Vdc=-0.4835V {3} :

s =Vde=20V

Figura 2.6. Circuito para la medicién de los parametros S del transistor

3. Inductancia de la terminal compuerta
En este paso, se incrementa la inestabilidad del transistor a la frecuencia de disefio conectando un

inductor en la terminal compuerta como se muestra en el circuito de la figura 2.8. Se dibujan las graficas
de K y |A| contra el valor de inductancia en [nH]. Los resultados se muestran en la figura 2.9
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Una red de dos puertos es incondicionalmente estable en un punto de frecuencia dado cuando K > 1y
|A| < 1, en donde

1-— 2 _ 2 A 2
K = 1S111% — [S221% + |A] (2.17)
21551512|

|A] = |S11522 - 521512| . (2.18)

Para un oscilador es conveniente alejarse de la condicién de estabilidad a la frecuencia fj.

En este caso, un valor adecuado es el de L; = 1.18 [nH]. Con este valor se maximiza el parametro |A|
sin sacrificar el parametro K.

_I_Probe
0_md_NE3210s01 | y=q] . o
bl

L N VS o . VD | L
e ER 0N s H e S LI e UM
- Num=2 - . . . L e B . . . . . . . . . . . . . . . . L. DIULE . . MNum=1 - .
cz=sgonm [Y [ . DeBlek b L. . . DEBedk 9750 0nm
.. . . . =. . . . .DC_Feed . o |:1 P % N Beed - = .
... . . . . . . . .DC_Feedl ; P gL.:Lq nH - - - DC:FEEC|2' e e
e J_ e T S

b v _OC

b v ooe +—_ VEJS .

+] vas - - - - - =vde=20V

S = Vde=04838V{ T

Figura 2.8. Circuito para aumentar la inestabilidad del transistor a la frecuencia de disefio
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Figura 2.9. Gréficas de los parametros K y |A| (adimensionales) contra la inductancia L; en

[nH] a la frecuencia f, = 10 [GHz].

En la figura 2.10 se muestra la comparacion entre los parametros de estabilidad obtenidos en el paso

anterior (sin inductor) y los parametros de estabilidad del circuito de la figura 2.8 con L; = 1.18 [nH].
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Figura 2.10. Comparacién de los parametros K y |A| con y sin inductancia.

4., Red de terminacion

Después de incrementar la inestabilidad del transistor, el siguiente paso es conectar la red de
terminacion y hacer variar el coeficiente de reflexion I'y para medir [}y en el otro puerto y dibujar la

grafica en la carta Smith.

El coeficiente de reflexion [y se relaciona con I'y de acuerdo a la siguiente ecuacidn:
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521512FT

=81 +—F—F. 2.19
IN TS T, ( )

En la simulacion del circuito de la figura 2.11, I’y se hace variar de 0 a 360° en angulo y 0.29 a 0.36 con
pasos de 0.01 en magnitud a la frecuencia f,. En la figura 2.12 se muestra el mapeo resultante en la
carta Smith. En esta gréfica, cada circulo corresponde a un valor diferente en la magnitud de I';.

1_Probe
ID
0_mdl_NE3210S0 ' --: 7|
FeR : . .
e m g T VS o . VD T L
S1P_Eqn - - + Term
&1, 1l=GammaT |- - | - - LA DhWOLR . S P L. e BR -Mum=1 -
Z[1]=50 4 | . . DC_Blockl ] ] DC_Block2 Z=500hm
A — . DC_Feed : P I i OF Feedl R
. DC_Feed? ; B il_:‘HSHH- . DC Feed? -~ - - - - -
oL _L oL R=. . . ... LT o
+] wves - - - - - S Vde=20V
. =vde=n4836vE | - -

Figura 2.11. Circuito para dibujar la grafica de I'; en el plano Iy.
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m1
angGammaT=133.300

S(1,1)=29.737 / -130.858
\ magGammaT=0.350000
impedance = Z0 * (-0.956 - j0.049)

GammallN

\_\

angGammaT (0.000 to 360.000)

Figura 2.12. Mapeo de I'; sobre el plano I}y en la carta Smith.

Con los resultados de esta simulacidn, se intenta buscar un valor de I'; en la carta Smith con el que se
obtenga |I}n| > 1. Un valor de coeficiente de reflexion mayor a 1 corresponde a una resistencia
negativa. Adicionalmente, la magnitud del coeficiente de reflexién de entrada |I}y| debera ser lo
suficientemente grande para obtener un valor mayor a 1 en la magnitud de la ganancia de lazo — que
también depende del coeficiente de reflexién en la carga — a la frecuencia f, y la ganancia de lazo
debera cumplir con las condiciones de oscilacidn. Después, al disefiar la carga (paso 5) se debera cumplir
con la condicién de Kurokawa. Todo esto también dependera de la forma en que [ esté implementado.
Si al probar las condiciones de oscilacidn y la condicién de Kurokawa (pasos de disefio 6 y 7) no se
obtienen los resultados deseados, es necesario regresar a este paso y elegir un valor I'; diferente.

En este caso, el valor elegido es

I, = 0.35 4133.3°,

con el que se obtiene
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v = 29.737 % — 130.858°.

En la figura 2.13 se muestran las graficas de [}y en magnitud y angulo con respecto a la frecuencia. En

esta simulacidn, I es una caja de un solo puerto en la que el coeficiente de reflexidén es constante para

cualquier frecuencia. Sin embargo, en la implementacidon real serd necesario tomar en cuenta la

dependencia en frecuencia de I'; y sus consecuencias en la variacion de [}y .

angGammali

Pl
n

[l
]

s
]

e

magsammali
e
[y}
IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII

m1

freq=10.00GHz
mag(S(1,1)=29.737
Feak

=]

10 12 14 16 18 20 22 24

50

-50—
-100—
-150—
-200—
-250—

-300—

-350

freq, GHz

1T rrrr T Tt
10 12 14 18 18 320 22 24
freq, GHz

Figura 2.13. Graficas de [}y en magnitud y dngulo con respecto a la frecuencia.
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5. Caracterizacion de Iy en sefial grande

En el paso anterior se ha disefiado la red de terminacidon para presentar una resistencia negativa a la
carga. Se ha disefiado para obtener un valor grande de |I;y| aunque para tener una resistencia negativa
la condicién es solamente que éste sea mayor que 1. La razén es que ese valor se cumple Unicamente
para sefial pequefia. Conforme se incremente la potencia, I}y ird disminuyendo y por lo tanto la
ganancia de lazo también lo hara.

Las consideraciones de sefal pequeiia pueden utilizarse sin ninglin problema para encontrar la
impedancia de terminacién que resulta en una resistencia negativa en el puerto de entrada. Sin
embargo, es necesario medir las propiedades de sefial grande del circuito resultante de un puerto para
caracterizar al oscilador de forma apropiada. La informaciéon de sefial grande para el disefio solamente
se puede obtener utilizando técnicas no-lineales. En el andlisis de sefal grande se utiliza el modelo no-
lineal del transistor en el punto de operacion deseado.

La caracterizacion del desempefio del oscilador en sefial grande — especificamente, potencia del
oscilador e informacion armdnica — se obtiene en simulacién conectando una fuente de potencia al
puerto de entrada y midiendo la potencia agregada. La potencia agregada se define como la potencia
reflejada menos la potencia disponible proporcionada por la fuente:

Papp = Pays(ITinl?> — 1) . (2.20)

Se calcula también la impedancia de entrada Z;y(A4,w,y) en términos del voltaje de entrada y la
corriente de entrada. Esto es:

VIN[1
Zin(A, wg) = [ )

LINT1]

en donde v y[q] Y ijn[1] € refieren a la componente fundamental del voltaje de entrada y la corriente de
entrada. La frecuencia de la fuente se fija a la frecuencia f,; — ésta es la frecuencia fundamental.

La potencia agregada es la potencia que entregara la resistencia negativa del puerto de entrada cuando
la corriente sea I(4, wy). Si se conecta una carga Z; (w,) al puerto de entrada, definida por

Z(wo) = —Z;n(4, wo) , (2.22)

41



la potencia que recibira sera P4pp cuando la corriente sea I (4, wg).

La carga Z;(wg) puede ser implementada de distintas maneras, pero no toda implementacién llevara
necesariamente a una oscilacién estable. Para garantizar una oscilacién estable es necesario cumplir con

la condicion de Kurokawa. En las simulaciones siguientes se utilizara simplemente un circuito RC
paralelo. Sin embargo, la implementacién real se realizard mediante el acoplamiento de una antena de

parche de microcinta.

En el circuito de la figura 2.14 se hace variar la potencia P,ys de —20 hasta 10 [dBm], se realiza una
simulacion de balance armdnico en la que se incluyen 6 arménicos y se tabulan los resultados.

Una simulacién de balance armdnico (HB) es una técnica de analisis en el dominio de la frecuencia que
sirve para simular la distorsién armodnica en circuitos y sistemas no-lineales. HB entrega voltajes y
corrientes en el dominio de la frecuencia calculando directamente el contenido espectral de voltajes y

corrientes presentes en el circuito.

La tabla de resultados se muestra en la figura 2.15.

] _Probe
L &) n__
0_md|_NE 321050 -
ar : . . } {E_I? }
bt T VS _ VD { [ L wn
stefan o { 1 1. C BLLN DA o}
5[t 1]=GammaF | - - Yl _BIgek, DC_Block, . . . . . .
_z{u=]s.n. L DC_Block1 DC Blockz .
— DG Feed . . L i DC Feed L =
DC_Feedt ; . 3L-=‘1.-‘13|1H- .. DC Feed? .
_L S JdR= o .
+| wes - = Wde=20 W

Figura 2.14. Circuito para la caracterizacidn en sefial grande del oscilador.

. == Vdc=—0.4836 V{f} -~

PORT1 -
Num=1
Z=500hm .
P=dbm tow(Pavs)

Fro=10GHz

En la tabla de la figura 2.15 se observa que el valor maximo de P,p, obtenido es de 10.98 [dBm] que
corresponde al valor Z;y(4,wy) = —17.83 +j9.84 [Q], con lo que se deberad disefiar Z;(wg) =

17.83 — j9.84 [Q].
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Pavs Z IN Gamma_IN Padd Vin[1] lini[1]*1e3
-20.00 -45.97 -j2.75 19.70 / 144 .06 588 0.60/-142.28 12.98 / 34.30
-19.00 -45.64 -12.76 16.56 / 146.02 6.36 063 /14422 13.76 / 32.33
-15.00 -45.27 -]2.76 1740/ 148 12 6.80 066 /-146.29 14.54 / 30.23
-17.00 -44 84 -12.74 16.24 / 150.32 7.20 069 /-1458.48 1529 /25.02
-16.00 -44 37 -j2.71 1510/ 152 .62 7.56 0.71/-150.77 16.03 /2573
-15.00 -43.84 -]2.66 13.99/-154 .99 7.89 0.74/-15314 16.76 / 23.38
-14.00 -43.26 -j2.59 12.91 /157 .41 819 0.76 / 15557 17.47 /21.00
-13.00 -42.60 -12.43 11.88/-159.91 848 0.77/-158.11 1515 / 18.56
-12.00 -41.88 -]2.33 10.88 / -162.54 §.69 0.79/-160.80 15.80 /16.01
-11.00 -41.08-j213 994/-16519 8.90 0.80/-163.56 19.44 /13.46
-10.00 -40.22 -j1.90 9.06/-167.80 9.09 0.81/-166.30 20.05 /1099

-9.00 -39.30 -11.63 §25/170.32 9.26 0.82 /-165.00 20.73/8.63
-5.00 -38.31 -j1.32 751747273 943 082717162 21.40 /6.42
-7.00 -37.25-0.99 6.52/174.93 9.58 0.82/-174.06 22.09/4.43
-6.00 -36.10 -j0.66 6.19/-176.84 9.71 0.82/-176.23 22771272
-5.00 -34.85 -0.31 560/-17863 982 082/-178.33 2347 /1116
-4.00 -33.52 +j0.10 5.07/179.558 9.93 0.81/179.45 2422 /-0.35
-3.00 -3213 +j0.59 459/177.70 10.03 0.80/177.06 2504 /-1.89
-2.00 -30.70 +j1.19 417717563 10.15 0.80/174.25 2598 /-3.53
-1.00 2925 +)1.93 380/173.30 10.29 0.79/170.93 27.05/-5.30
0.00 27 T75+]274 347717097 10.43 0.79/167.35 28.21/-7.02
1.00 2616 +]3 61 316/1658.69 10.54 0.75/163.55 2943/-860
2.00 -24 52 + 4 58 2.88/166.31 10.64 0.77/159.25 30.75/-10.18
3.00 -22 86 +]5.69 264/163.70 10.74 0.76/154.18 32.21/-11.84
4.00 -21.22 +6.99 2.427160.75 10.85 0767145814 33.85/-13.64
500 -19.56 +]8.39 222715770 10.94 0.76/141.35 3562 /-15.42
6.00 -17.83 +j9.84 204715475 10.93 0.76/134.12 37.51/-17.00
7.00 -16.01 + j11.29 1.87/151.93 10.97 0.77/126.46 39.54 /-18.37
5.00 -14.03 + 12 64 1.71/149.47 10.85 0.79/118.62 41.67 /-19.36
9.00 -11.60 + 1363 1.65/147.97 10.45 0.78/110.85 43.74 /1 -19.55
10.00 910 + 1473 1.40/146.20 984 0.80/101.91 46.01 /-19.81

Figura 2.15. Tabla de resultados de la caracterizacidn en sefial grande del oscilador. Pyys vy
P,pp estan dados en [dBm]; Z;y estd dado en [Q] y I}y es adimensional, mientras que

Vin[1] Y binpa) s€ muestran en [V]y [mA], respectivamente.

6. Condiciones de oscilacion

Para verificar las condiciones de oscilacidon se utiliza el componente de medicién OscTest en ADS. Este
elemento sirve para evaluar la ganancia de lazo asociada a un circuito. En un NRO, OscTest se debe
colocar entre la resistencia negativa y la red de carga, con la flecha apuntando hacia la red de carga. En
el circuito de la figura 2.16 se ha conectado OscTest de esta forma. En los resultados de la simulacion, la
ganancia de lazo [}y [} queda almacenada directamente en una sola variable.

El siguiente paso es generar la gréfica de Nyquist y aplicar la prueba de Nyquist. La estabilidad de un
circuito activo se determina a partir de la grafica de Nyquist de su ganancia de lazo. La grafica de Nyquist
es simplemente la grafica polar de la respuesta en frecuencia de la ganancia de lazo.

Usualmente, para el tipo de osciladores que se disefian a frecuencias de RF y microondas, el nimero de
veces que se encierra al punto 1 + jO en la grafica de Nyquist indica el nimero de polos en el semiplano
derecho presentes en el circuito. Si ademads, en la grafica de Nyquist se encierra al punto 1 + jO en el
sentido de las manecillas del reloj, se concluye que el circuito es inestable y que ocurriran oscilaciones.
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En la figura 2.17 se muestra la respuesta en frecuencia de la ganancia de lazo del oscilador en magnitud
y fase. La magnitud de la ganancia de lazo es maxima para la frecuencia de disefio f, = 10 [GHz]. La
fase decrece conforme aumenta la frecuencia, lo que indica un giro en sentido de las manecillas del
reloj. Esto es tal vez mds claro en una grafica de Nyquist como la que se muestra en la figura 2.18. En
esta grafica polar es facil observar que la ganancia de lazo encierra al punto 1 + jO; los marcadores
indican que el giro es en sentido de las manecillas del reloj conforme aumenta la frecuencia.

mdl NE3210501

0_mdl_NE321050 iy
e
e+l e R i
S1P_Eqgn =
31P1 - ry — : : —
B[ l=GammaT | - - s S Btk
ZHF50 . . R DC_Block2
T e | .
= e . Lo i DC_Feed
DC_Feed1 ; gl_-z‘l.-'IBnH- D6 Feed2 -
_L R= . ST
i DC
¥ v oo +| vDs
= ‘\:"ES . . . - Y de=2 0V
= Wde=D048%VE -
= T <}
R1 ' Lc1 ' —
R=RL I e l':}sc'Teéﬁ '
’ ' Z=50 Ohm
’ ’ Start=6.0 GHz

Figura 2.16. Circuito para verificar las condiciones de oscilacion.

Stop=14.0-GHz -

Points=2001 .
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Figura 2.17. Respuesta en frecuencia de la ganancia de lazo del oscilador.
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Figura 2.18. Grafica de Nyquist de la ganancia de lazo del oscilador.

7. Condicidon de Kurokawa

Para verificar la condicién de Kurokawa, se dibujan las curvas I (w) y Iy "1 (A4) en la carta Smith. La
variacion del coeficiente de reflexidon en la carga con respecto a la frecuencia se obtiene mediante el
circuito de la figura 2.19. El inverso del coeficiente de reflexiéon de entrada se obtiene con el circuito de
la figura 2.14 que se utilizé para la caracterizacion en sefal grande.

En la figura 2.20 se muestran los resultados de la simulacidn. En esta grafica se puede observar
mediante los marcadores que se han introducido que la variacién de I} (w) va aproximadamente del
centro hacia afuera (de “m1” a “m2”) conforme aumenta la frecuencia. La variacion de Ty~ 2(A4) es
también del centro hacia afuera (de “m3” a “m4”) conforme aumenta la potencia. Las dos curvas se
intersectan en el punto que indican los marcadores “m5” y “m6”. En este punto, el angulo yendo desde
I, (w) hacia I}y “*(A4) es algun valor entre 0y 180°, con lo que se cumple con la condicién de Kurokawa.

En la grafica de la figura 2.10 también se observa que las dos curvas posiblemente se intersectan en un
punto anterior. En este momento, este problema no es tan relevante ya que sélo se trata del circuito
gue se ha disefiado con componentes ideales para demostrar los pasos de disefio. Sin embargo, en el
diseio real serd necesario cuidar que esto no suceda.
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Figura 2.19. Circuito para calcular la variacion de I}, con respecto a la frecuencia.

Pavs (-20.000 to 10.000)
freq (100.0MHz to 20.00GHZ)

m1

freq=1.000GHz

Gamma_L=0.367 /-176.268
impedance = 20 * (0. 464 -j0.026)

m2

freq=20.00GHz
Gamma_L=0.669 /-152.851
impedance = Z0* (0210 -j0.231)

m3

Pavs=-20.000
InvGamma_IN=0.051 /144 063
impedance = Z0 * (0919 +j0.055)

m4

Pavs=10.000
InvGamma_IN=0.714 /-146.201
impedance = 20 * (0.182 -j0.295)

mS5

Pavs=6.000

InvGamma_IN=0.491 /-154.752
impedance = Z0 * (0.357 -j0.197)

me
freq=10.00GHz
Gamma_L=0491/-154.752

impedance = Z0 * (0.357 -j0.197)

Figura 2.20. Grafica de I} (w) y I}y "*(A) en la carta Smith para verificar la condicién de

Kurokawa.
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8. Forma de onda, frecuencia de oscilacién y potencia del oscilador

En ADS se utiliza el elemento de simulacién OscPort en una simulacién de balance armdnico para
obtener la forma de onda del oscilador, la frecuencia de oscilacién y la potencia del oscilador. OscPort
calcula el estado estable en seiial grande de la sefial del oscilador. El componente OscPort debe
colocarse exactamente en las mismas terminales que se colocd OscTest; entre la resistencia negativa y la
carga, apuntando hacia la carga. En el circuito de la figura 2.21 se muestra este circuito.

La potencia del oscilador en [dBm] se calcula como:

Vi |2

2.22
2R, + 30, (2.22)

PL = 10 lOglO

en donde R, corresponde a la resistencia equivalente en paralelo y V; 4} corresponde a la componente
fundamental del voltaje en la carga. La resistencia R, se calcula como:

1
R = Rell/Zu (o)}

En la figura 2.22 se muestran los resultados de la simulacién. La frecuencia de oscilacidn queda
finalmente como f, = 10.022 [GHz]. La potencia del oscilador se calcula que es P, = 11.13 [dBm].

Para este transistor en particular, la configuracién utilizada — con la terminal drenaje como puerto de
entrada — es la mas conveniente debido a que de esta forma es posible entregarle mas potencia a la
carga. En la figura 2.23 se muestran los resultados de un disefio alternativo en el que la terminal fuente
es el puerto de entrada. Para llegar a este disefio se siguen los mismos pasos que se han descrito en esta
seccion. En este caso se obtiene que la potencia maxima es de 5.81 [dBm]. Comparada con el otro
resultado, ésta es aproximadamente la mitad. Ademas, este otro disefio presenta mas distorsion
armonica.

En la siguiente seccidn, los elementos ideales utilizados en el disefio del oscilador seran reemplazados
por elementos de microondas y se llegard a un disefio cercano al circuito real mediante simulaciones de
onda completa.
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Figura 2.21. Circuito para obtener la forma de onda del oscilador, la frecuencia de
oscilacion y la potencia del oscilador.
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Figura 2.22. Forma de onda, potencia y contenido armdnico del oscilador.
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Figura 2.23. Forma de onda, potencia y contenido armdnico de un disefio alternativo en el
que la terminal fuente es el puerto de entrada.
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2.2.2. Disefio del oscilador utilizando tecnologia hibrida de microondas

La tecnologia hibrida de microondas se refiere a combinar componentes individuales como dispositivos
semiconductores (transistores, diodos, etc.) y elementos pasivos (resistencias, capacitores, etc.) en un
sustrato de microondas o circuito impreso para construir circuitos electrénicos. Este tipo de tecnologia
es una forma de implementar un circuito de microondas como lo es también la integracidn monolitica.

Usualmente, la interconexion de elementos en un circuito hibrido de microondas se hace a través de
lineas de microcinta.

Para el disefio del oscilador de resistencia negativa de este trabajo, se utilizard un sustrato de
microondas RO4003C con las siguientes caracteristicas:

Espesor de sustrato H = 0.508 [mm] —
Constante dieléctrica & = 3.55 8 — 40 [GHz]
Conductividad del conductor o =5.8 X107 [S/m] @ 20 [°C]
Espesor del conductor t =17 [um] —
Tangente de pérdidas tané = 0.0027 @ 10 [GHz] / 23 [°C]

En la figura 2.24 se muestra el circuito del oscilador con elementos ideales de la seccion anterior. En la
figura 2.25 se muestra esquematicamente la implementacion del mismo circuito con tecnologia hibrida
de microondas. En este circuito, el inductor de la terminal compuerta que aumenta la inestabilidad a la
frecuencia de disefio se implementa mediante un segmento de microcinta. En esta terminal se conecta
también un circuito de polarizacién que consiste en un stub radial de longitud eléctrica 13/4 y una linea
hacia la fuente V. En la terminal fuente se conecta la red de terminacién que la forman una resistencia
de alta frecuencia, un stub abierto y una linea. Esta red queda como un circuito abierto en DC por medio
de un capacitor de bloqueo. La terminal fuente se conecta a tierra en DC por medio de una linea de
longitud A,/4. En la terminal drenaje se conecta la carga que esta formada por una antena de parche de
microcinta y su circuito de acoplamiento. El circuito de polarizacién en esta terminal consiste en una
linea de longitud A/4, un stub radial 13/4 y una linea hacia el voltaje Vpp. El capacitor de bloqueo de la
terminal drenaje no es necesario en este circuito.

51



S[t,1]=GammaT
Z[1]=50 .

L

0_mdI_NE3210S0
X1
I i 1 - '\Lé“
DC_Block. DC_Block. - el
DC_Blocki DC_Block2 ReRL et
. DC_Feed ; |:1 . % N Eond — L=
- DC_Feed + g L=L1 DC_Feed? -
4 oc +] VDS
+| vas - = Vde=VDS.
- = Vde=VGS -

s |
W=wa
[EC
—_— | S
. mUN -
- TLT-
. W=WT
patch_antenna L=L7 .
11
— | I I H I S o
R o
R=75 Ohm- o TLA L Pl BIotE, P . P—
™ puoct S DC_Blocki LN p iUN
T 'L—T_at' e s
Ww=ws - - W=70um- | | w=7f0um- -
= - L=L5 . L=lambdaid . T .| . | L=lambdaid .
LT . SRR
= Subst="MSub1" L. Lo MRSTUB .
W=W1mm . stz
L=L1 mm WiET0 um
o C ’ L=lambdald
.o o b v pc - - Angle=80-
.'.'Q_‘EIT_IE‘ B ‘I . I _:: "'_VDS . - . .
Stubt - MLIN --I-J_sz : —— Vdc=VDS
Wi=70 um - T2 . - = Vde=V&GS- i
L=lambdald W=70um. -1 . . .
Angle=50 L=L2 =

Figura 2.25. Esquematico del circuito del oscilador de resistencia negativa con tecnologia

hibrida de microondas.
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‘ ‘ -
Figura 2.26. Circuito del oscilador de resistencia negativa con tecnologia hibrida de
microondas.

Figura 2.27. Acercamiento del circuito de la figura 2.26. La numeracion de las terminales del

transistor corresponde a: 1. Fuente, 2. Drenaje, 3. Fuente, y 4. Compuerta.

El circuito de la figura 2.26 es el plano del circuito real del oscilador. En el simulador electromagnético
de ADS se obtienen por partes los modelos electromagnéticos de onda completa de las redes de
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microcinta conforme se avanza en los pasos de disefo. Los pardmetros de dispersion resultantes de
estas simulaciones reemplazan a los elementos ideales. Al final, se realiza una simulacién de onda
completa de todo el circuito para obtener resultados mas cercanos al comportamiento real del circuito.

El orden en el que se disefian las redes de microcinta en ADS es el siguiente: 1. Circuitos de polarizacién,
2. Circuito de la terminal compuerta para aumentar la inestabilidad, 3. Red de terminacidn, 4. Antena de
parche de microcinta, 5. Circuito de acoplamiento de la antena de parche.

A continuacién se presentan y describen los resultados obtenidos en cada paso de disefio del oscilador.

freq, GHz

[ %]
n

magDelta
||||||||||||||r|“||||||||||||||
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o —
[
=]
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[
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Figura 2.28. Variacion de los pardmetros K y |A| con respecto a la frecuencia.
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En la figura 2.28 se muestran las gréficas de los pardmetros de estabilidad K y |A|. De la misma forma
que en la simulacidon de la secciéon anterior, con el circuito de la terminal compuerta se ha
maximizado |A|, conservando practicamente el valor de K a la frecuencia f,.

En la figura 2.29 se elige un valor adecuado de I’ mediante el mapeo de éste sobre el plano I}y.

m 1

angGammaT=143.000
S(1,1)=20.419/7.080
magGammaT=0.310000
impedance = Z0 * (-1.102 + j0.013)

GammalN

angGammal (0.000 to 360.000)

Figura 2.29. Mapeo en magnitud y fase del coeficiente de reflexidn I'; sobre el plano [}y .

En la figura 2.30 se muestra la grafica en carta Smith de la respuesta en frecuencia del coeficiente de
reflexion de la red de terminaciéon obtenida del modelo electromagnético de la implementacién

descrita anteriormente. En la figura 2.31 se muestran las graficas en magnitud y fase de la respuesta
en frecuencia del mismo pardmetro.
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/
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Figura 2.30. Variacion de 'y con respecto a la frecuencia en la carta Smith.

En la figura 2.32 se muestran las graficas de la variacidon de I}y con respecto a la frecuencia en
magnitud y fase después de conectar la red de terminacion. La variacion de la fase de I}y debe ser
suave y no debe presentar discontinuidades, sobretodo alrededor de la frecuencia de disefo. En
magnitud, debe tener su maximo en la frecuencia de disefio. Todo esto depende del valor I'; elegido
y de la implementacidn de la red de terminacion.

En la figura 2.33 se muestra la tabla de resultados de la caracterizacion en sefial grande. En esta tabla

se observa que la potencia maxima obtenible Py, = 10.46 [dBm] es un valor conveniente, con lo
que se debera disefiar para Z; (wg) = 26.64 + j31.14 [Q].
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Figura 2.31. Variacion de Iy con respecto a la frecuencia en magnitud y fase.
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Figura 2.32. Variacion de [}y con respecto a la frecuencia en magnitud y fase.

En la figura 2.34 se muestra la antena de parche disefiada a f; = 10 [GHz]. En este disefio se
calculan las dimensiones W y L de la antena mediante las ecuaciones generales de una antena de
parche de microcinta [22]. Estas dimensiones dependen de los parametros del sustrato y de la
frecuencia de disefio. En el simulador electromagnético de ADS se encuentra una distancia adecuada
para conectar la linea que alimenta a la antena. De esta forma se mejora la caracteristica resonante
de la antena a la frecuencia de disefio, es decir, se disminuye el coeficiente de reflexion tratando de
acercarlo a cero. Para el caso del oscilador se requiere ademas que el coeficiente de reflexion en la
antena sea cercano a uno en la segunda armaénica para disminuir la distorsién.
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Pavs Z_IN Gamma_IN Padd Vin[1] lin.i[1]"1e3
-20.00 -34.22 - j6.63 4.94 1 -152.69 -6.31 0.13/-146.22 3.70 /2281
-19.00 -34.23 - |6.65 4.94 /15263 -5.31 0.14 /-146.16 415/22.86
-18.00 -34.25 - [6.66 4.94 /15256 -4.30 0.16 / -146.07 4.66 (2292
-17.00 -34.27 - |6.68 4.95 /152 .46 -3.30 0.158 /-145.96 523712301
-16.00 -34.29 - j6.71 4.95/-152.33 -2.29 0.21/-145.82 587 /2312
-15.00 -34.32 - |6.74 4.96 /15217 -1.28 0.23/-14563 6.59 /23.26
-14.00 -34.36 - |6.78 4.96/-151.95 -0.26 0.26 /-145.39 7.40/23.45
-13.00 -34.41 - |6.84 497 1 15167 0.76 0.29/-145.05 83272370
-12.00 -34.45 - j6.92 4.99/-151.27 1.78 0.33/-144.60 9.35/24.04
-11.00 -34.56 - |7.04 500/-150.72 2.61 0.37 /-143.97 10.51 / 24.52
-10.00 -34.68 - 721 502 /-149.94 3.84 0.42 /-143.07 11.81/2519

-9.00 -34.83 - |7.46 5.04/-148.79 4.87 047 /14172 13.27 [ 26.19
-5.00 -35.03 -]7.86 5.05/-147.02 5.89 0.53 /-139.65 14.89 / 27.70
-7.00 -35.28 - j8.51 5.04 /14427 6.67 0.60/-136.41 16.61 / 30.03
-6.00 -35.54 - [9.54 4.97 /-140.23 775 0.67 f-131.57 18.30 / 33.41
-5.00 -35.73-11.03 4.79/-134.97 8.42 0.74 /12515 19.72 [ 37.70
-4.00 -35.68 -]12.73 4.52 /-129.90 8.89 0.79/-118.72 20.83/4165
-3.00 -35.61 - [14.71 4.22 [ 12462 9.26 0.84 / -111.92 21.75/ 4563
-2.00 -35.14 - |16.51 3.90/-121.02 9.54 0.88 /-106.83 2262/ 48.01
-1.00 -34.95 - [19.04 3.59/-115.69 9.74 0.92/-99.74 232215167
0.00 -34.13 -]20.98 3.30/-113.10 9.94 0.96 /-95.53 24.04 /5289
1.00 -32.99-]22.76 3.03 /-111.44 1012 1.00/-92.18 24985322
2.00 -32.12 -j25.60 275/-107.63 10.19 1.05/-86.39 2550/ 55.06
3.00 -30.75-]27.94 252 /10548 10.28 1.09/-82.31 26.33/55.43
4.00 -28.84 - j29.60 2.31/-104.98 10.39 1.14/-79.82 27.55/54.44
5.00 -26.64 - |31.14 213710476 10.46 116/ -77.42 28.89/5313
6.00 -24.25- 3314 1.94/-103.79 10.40 1.237-74.04 30.07 /5216
7.00 -21.59 - |35.61 1.76/-102.15 10.18 1.29/-69.82 31.08/51.41
8.00 -18.64 - [36.84 1.61/-102.18 10.02 1.36/-67.24 32.84/49.59
9.00 -15.62 - [37.26 1.49/-103.11 9.685 1.427-65.44 35.16/47.30
10.00 -12.61 -]37.24 1.38/-104.37 9.57 1.49/-63.81 37.90/44.89

Figura 2.33. Tabla de resultados de la caracterizacidn en sefial grande del oscilador. Pyys vy
P,pp estan dados en [dBm]; Z;y estd dado en [Q] y I}y es adimensional, mientras que

Vin[1] Y biva) s€ muestran en [V]y [mA], respectivamente

En la figura 2.35 se muestran las graficas correspondientes a la respuesta en frecuencia del
coeficiente de reflexion a la entrada de la antena de parche, obtenidas de una simulacién de onda
completa en el simulador electromagnético de ADS. En estas graficas se observa que el coeficiente de
reflexion se ha ajustado para resonar en 10 [GHz]. El coeficiente de reflexion se reduce ain mas
aumentando la longitud de la linea que alimenta a la antena, antes de incluir el stub abierto y la linea
que forman el circuito de acoplamiento con el que se obtiene el valor requerido de Z; (wg). En la
segunda armodnica, a la frecuencia de 20 [GHz], se ha conseguido un valor en la magnitud del
coeficiente de reflexién de 0.8 aproximadamente, con lo que se puede esperar que la distorsidn
armoénica reduzca considerablemente.

En la figura 2.36 se muestra el coeficiente de reflexion I', (w) en la carta Smith. El marcador indica
que la impedancia de la carga se ha ajustado al valor de Z; (w,) mediante el circuito de acoplamiento
de la antena. En la figura 2.37 se muestran las graficas de este coeficiente de reflexidn en magnitud y
fase.
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Figura 2.34. Antena de parche de microcinta.

Lo que resta es verificar las condiciones de oscilacidn y la condicién de Kurokawa. En la figura 2.38 se
muestran las graficas de la respuesta en frecuencia de la ganancia de lazo en magnitud y fase. En la
figura 2.39 se muestra la grafica de Nyquist de la ganancia de lazo.

En las graficas de las figuras 2.38 y 2.39, obtenidas mediante el componente de medicién OscTest en
ADS, se observa que la magnitud de la ganancia de lazo es mayor a uno en el intervalo de 7 a 11.5 [GHz]
aproximadamente y el sentido de giro de la fase en el sentido de las manecillas del reloj. Por lo tanto, el
circuito es inestable y ocurriran oscilaciones. Se observa también que existe un comportamiento erratico
en la gréfica de Nyquist. Esto es debido a la caracteristica resonante de la carga. El punto 1 + jO se
encierra en sentido de las manecillas del reloj a una frecuencia menor a 10 [GHz]. Sin embargo, la
frecuencia de oscilacidn estable la determinara la condicidn de Kurokawa.
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La condicién de Kurokawa se verifica a través de la grafica de la figura 2.40. En esta grafica se han
dibujado las curvas I, (w) y I;y " *(A) en la carta Smith. Las dos curvas se intersectan en un punto en el
que el angulo yendo desde T (w) hacia I}y ~1(A4) es algin valor entre 0 y 180°, con lo que se cumple
con la condicién de Kurokawa.

Finalmente, se obtienen la forma de onda del oscilador, la frecuencia de oscilacién y la potencia del
oscilador mediante el componente de medicién OscPort en ADS. En la figura 2.41 se muestran estos
resultados. La frecuencia de oscilacién obtenida es de f; = 10.165 [GHz] y la potencia del oscilador
calculada es de P, = 8.84 [dBm].

La frecuencia de oscilacidn no es exactamente de 10 [GHz] y la potencia del oscilador es menor a la que
predice la caracterizacidon en seiial grande. Estas deviaciones son debidas a las caracteristicas que se
toman en cuenta en el simulador de onda completa, tales como los parasitos en los puertos y entre
elementos préoximos, y a la dificultad de sintonizar perfectamente las dimensiones de cada linea. Sin
embargo, los resultados obtenidos son aceptables y ademds se puede esperar que sean muy similares a
los resultados experimentales debido a la precisiéon de una simulacién de este tipo.
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Figura 2.35. Respuesta en frecuencia del coeficiente de reflexion a la entrada de la antena
de parche de la figura 2.34 en magnitud y fase.
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Figura 2.36. Respuesta en frecuencia del coeficiente de reflexion en la carga
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Figura 2.37.
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Figura 2.39. Gréfica de Nyquist de la ganancia de lazo del oscilador.
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Figura 2.41. Forma de onda, potencia y contenido armdnico del oscilador.
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2.3. Caracterizacion Experimental del Oscilador

El oscilador de resistencia negativa disefiado con tecnologia hibrida de microondas se construyo en el
sustrato RO4003C. En Laboratorio de Microfabricacidon de la Facultad de Ingenieria se obtuvo el circuito
impreso de la figura 2.26 mediante un proceso fotografico. Posteriormente, se soldaron los through-
holes, los componentes y dispositivos de montaje superficial, y se soldaron alambres para conectar las
fuentes de polarizacion. En la figura 2.42 se muestra una fotografia del circuito terminado.

Figura 2.42. Circuito del oscilador de resistencia negativa.

El proceso de caracterizacidn del oscilador fue el siguiente: 1. Se conectaron las fuentes de polarizacion
y se verificd el punto de operacién. 2. Con ayuda de un analizador de espectros se midio la seial radiada
por la antena utilizando un adaptador de cable coaxial a guia de onda rectangular como receptor y se
encontroé la frecuencia de oscilacion. 3. Se hizo variar la distancia entre la guia de onda rectangular y la
antena de parche y se midieron diferentes valores de potencia.

La figura 2.43 es una fotografia del equipo utilizado en el laboratorio para realizar la caracterizacién del
oscilador. En la figura 2.44 se muestra un acercamiento al circuito.

En las figuras 2.45, 2.46, y 2.47 se muestran fotografias de la pantalla del analizador de espectros para
tres distancias diferentes tales que d1 > d2, yd2 > d3.
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Figura 2.44. Acercamiento al circuito del oscilador.
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Figura 2.46. Pantalla del analizador de espectros, distancia d2.
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Figura 2.47. Pantalla del analizador de espectros, distancia d3.

En las figuras 2.45, 2.46, y 2.47 se observa que la frecuencia de oscilacion medida es:

fo =9.67 [GHz] .

La potencia medida es:

P, = (=24.63 — 6.3 + 10) [dBm] = —20.93 [dBm]

para la distancia d1, de la mesa al receptor, aproximadamente 6 [cm];

P, = (—24.63 — 5.3 + 10) [dBm] = —19.93 [dBm]
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para la distancia d2, de aproximadamente 3 [cm]; y

Py = (—24.63 — 3 + 10) [dBm] = —17.63 [dBm]

para la distancia d3, de aproximadamente 0.5 [cm)].

De acuerdo a estas mediciones, la potencia radiada por la antena de parche del oscilador es adecuada
para ser integrado a un arreglo de antenas; considerando que el sistema de mediciéon en este caso es
ineficiente. La potencia se podria medir de forma mas exacta si se utilizara una antena de corneta como
receptor. La frecuencia de oscilacion se encuentra desviada un 3.3% del valor disefiado de 10 [GHz].
Este resultado es aceptable pero puede ser mejorado si se verifica la corriente I, del punto de
operacién asi como el voltaje Vpg; en este caso, se midieron los voltajes Vpg y Vgg. Asimismo, las
caracteristicas del circuito de polarizaciéon del oscilador pueden ser mejoradas si se introducen
capacitores de algun valor alto (1000 [pF], por ejemplo) antes de los alambres que conectan a las
fuentes. Esto reduciria el efecto de los parasitos en el circuito y posiblemente, mejoraria su desempefio.

En el siguiente capitulo se presentan simulaciones numéricas de un arreglo de antenas basado en
osciladores acoplados para la exploracion electrénica del haz con los diferentes métodos descritos en el
capitulo 1. Los elementos de este arreglo son osciladores con caracteristicas del oscilador construido.
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Capitulo 3

Simulacion Numérica de un Arreglo de
Osciladores Acoplados para Exploracion de Haz

En este capitulo, se presenta la simulacion numérica de un arreglo unidimensional de osciladores
acoplados. Utilizando los resultados experimentales obtenidos durante la caracterizacién del oscilador
de resistencia negativa del capitulo anterior, se calcula la respuesta del arreglo a partir de las soluciones
al sistema de ecuaciones diferenciales correspondiente a la dindmica de la fase, tomando en cuenta las
condiciones sobre los parametros de control y el rango de exploracion que se obtiene a partir del
analisis de estabilidad para los diferentes métodos de exploracién de haz.
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3.1. Planteamiento del Sistema de Ecuaciones Diferenciales

En las siguientes simulaciones se pretende obtener las soluciones al modelo de fase de un arreglo de
osciladores acoplados que den como resultado un gradiente de fase espacialmente uniforme a lo largo
de un arreglo unidimensional bajo las condiciones de los diferentes métodos descritos en el capitulo 1
con las cuales ciertos parametros del sistema pueden ser ajustados de forma tal que la sincronizacidn
gue establezca la relacion de fases necesaria para la exploracién del haz ocurra.

Independientemente de la topologia, los osciladores que controlan un arreglo de antenas deben
satisfacer dos requerimientos clave: los dispositivos deben sincronizarse a una frecuencia en comun y
mantener la relacién de fases deseada en el estado estable. Lo primero se logra acoplando los
dispositivos entre ellos o mediante sefiales externas, y se basa en el fenémeno de encadenamiento por
inyeccion [12]{13][14]. En la practica, garantizar una determinada relacién de fases es especialmente
dificil. Para el caso de elementos idénticos [23][24], se puede determinar una distribucidn de fases y las
condiciones necesarias para mantener esta distribucidon. Sin embargo, esto no garantiza que dicha
distribucién de fases sea estable, o que la solucién persista para un arreglo real en donde la suposicion
de elementos idénticos no sea valida. Para determinar la relacion de fases de un arreglo se requiere de
un anadlisis dindmico de las interacciones no-lineales entre dispositivos y de una descripcién dindmica del
arreglo para estudiar la estabilidad de los diferentes modos [3][4][6].

Los elementos del arreglo simulado en este trabajo son osciladores de resistencia negativa con las
caracteristicas del oscilador desarrollado en el capitulo 2. El voltaje en la carga del oscilador j-ésimo esta
dado por:

VLj(t) = A] Sln((l)]t) .

Introduciendo un desfasamiento 1/)]- en cada uno de ellos,

La fase del oscilador j-ésimo es el argumento de la funcién senoidal:

75



¢](t) = (,()jt + l/)] .
Reescribiendo el voltaje en la carga del oscilador,

En el analisis de un arreglo de osciladores acoplados, aparece un sistema de ecuaciones diferenciales
gue describe la dindmica de las amplitudes de los osciladores y la dindmica de las fases. En los métodos
de exploracidon de haz que se han desarrollado se toma la suposicién de las amplitudes alcanzan
rapidamente un valor de estado estable en comun, es decir

y se considera solamente la dinamica de las fases de los osciladores.

De esta forma, se puede escribir finalmente el voltaje en la carga del oscilador como:
VLj(t) = AO Sln((].')J) .

El siguiente es el modelo de fase generalizado [6] que describe la dindmica de las fases de un arreglo de
osciladores acoplados no-lineales, y a partir del cual se pueden obtener las soluciones de cualquier
método de exploracion del haz de un arreglo de antenas basado en osciladores acoplados, asumiendo
que las amplitudes de los osciladores alcanzan rapidamente un valor de estado estable en comun:

N
¢] = (U] + zki'j Sil’l((l)i - ¢] + cDi,j) ) (31)
i=1
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en donde la magnitud y fase de acoplamiento del oscilador i-ésimo al oscilador j-ésimo estan
representas por k;; y ®;;, respectivamente, mientras que las frecuencias de carrera libre de los
osciladores estan dadas por w;. Todos los parametros son reales.

Las ecuaciones dinamicas de este modelo tienen una relevancia fisica muy importante. Lo que motiva la
eleccidn de estas ecuaciones para el andlisis aqui presentado es que éstas aparecen en un sinnimero de
diferentes sistemas fisicos. Tales ecuaciones han aparecido en modelos de arreglos de laseres de estado
solido [25][26], arreglos de osciladores electrénicos tales como diodos Gunn [27][28], MESFETs [27]-[34]
e IMPATTs [35] asi como en arreglos de osciladores de Van der Pol [36]. En todos estos estudios, la
suposicién de amplitudes de oscilacién idénticas conduce a la dindmica de fase que se especifica en
(3.1). Por lo tanto, el analisis aqui presentado debe ser aplicable a todos estos sistemas.

Vale la pena describir algunas caracteristicas destacadas del modelo de fase generalizado. En (3.1) hay
tres tipos de parametros presentes; a saber, las frecuencias de carrera libre de los osciladores, las
magnitudes de acoplamiento y las fases de acoplamiento. Dado que el objetivo es manipular la
distribucién de fases del arreglo de osciladores para el propdsito de la exploracién de haz, cualquier
conjunto de parametros (o combinacion de estos) se puede utilizar para realizar este control. El
esquema de York hacia uso de la sintonizacién de los osciladores. Hwang y Myung, por su parte,
eligieron manipular las fases de acoplamiento al igual que Heath. En lo que a (3.1) se refiere, no existe
justificacion alguna, a priori, para elegir algun tipo de pardmetro sobre otro; se deben hacer
consideraciones de facilidad de uso e implementacidn, por ejemplo.

Independientemente de la eleccién del tipo de parametros elegidos como controles, el objetivo principal
se mantiene: ajustar los valores de los pardmetros inteligentemente con el fin de afectar la dindmica del
arreglo de modo que se llegue a la distribucién de fases deseada. Aun asi, puede hacerse una distincion
entre el uso de la sintonizacién del osciladores y el uso de las magnitudes y fases de acoplamiento: el
ajuste de la sintonizacion de los osciladores significa realizar el control a través de una propiedad
intrinseca de los osciladores mientras que el manipular las magnitudes y/o las fases de acoplamiento
representa realizar el control a través de las interacciones entre los osciladores.

En las siguientes simulaciones numéricas, el sistema bajo consideracion es el modelo de fase
generalizado para un arreglo unidimensional de N osciladores acoplados no-lineales con interacciones
Unicamente entre elementos adyacentes. Dado que ninguno de los métodos disponibles hace uso de las
magnitudes de acoplamiento, éstas son iguales en cada simulacidn:

kjy1; =k =3 x10°[rad/s] j=1,..,N—1
(3.2)
ki_1; =k =3 x10°[rad/s] j=2,..,N.

El resto de las magnitudes de acoplamiento se definen como:
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ki,j =0

para cualquier otro par de valores i, j.

Del valor k elegido depende qué tan fuerte es el acoplamiento entre los osciladores. Un valor mas
pequefio requiere mas tiempo para alcanzar el estado estable en el que los osciladores se encuentran
sincronizados y por lo tanto, mas tiempo de simulacién. El valor elegido es adecuado en este caso para
observar completamente el comportamiento del arreglo desde el inicio de la simulacién hasta que se
alcanza el estado estable manteniendo un tiempo de simulacidn razonable.

El resto de los parametros de (3.1) se introducen de acuerdo a las condiciones de cada método:

1. En el método de desintonizacion de York, se espera que el arreglo se sincronice con un gradiente de
fase uniforme:

6, = pjs1— ;=6 =—-30° j=1..,N—1. (3.3)

Las fases de acoplamiento entre los osciladores son

cDi,j - 0

para cualquier par de valores i, j.

El pardmetro de control es la cantidad de desintonizaciéon Aw, dada por:

Aw = ksinf = —1.5 x 10%[rad/s] . (3.4)

Al estar sincronizados en fase, los osciladores compartiran una frecuencia de oscilacién en comun w en
el estado estable. Las frecuencias de carrera libre de los osciladores de los extremos de desintonizan de
tal forma que se alejen de w en la misma cantidad Aw pero con signos contrarios:
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w=w-Aw,
(3.5)
oy =ow+Aw.

El resto de las frecuencias de carrera libre se mantienen:
w; = Wy j=2,..,N—1. (3.6)

2. Para el método de control por fases de acoplamiento de un arreglo con red reciproca de Hwang y
Myung, las frecuencias de carrera libre se mantienen en su sintonizacidn original:

j = Wy ] = 1, ...,N . (37)
El parametro de control en este método es la fase de acoplamiento @, definida por:
D = o_ 15°

=—5= ,

para un gradiente de fase 8 = —30°.

Se espera que el arreglo se sincronice con la siguiente distribucién de fases:

6, = —d = —15° j=1
g; = —2& = = —30° j=2,..,N=2
Oy_, = —® = —15° j=N-1. (3.8)
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Como se mencionaba en el capitulo 1, los osciladores de los extremos no pueden contribuir a la potencia
radiada, ya que de acuerdo a (3.8) estos poseen fases relativas distintas a las de los elementos
interiores, que se sincronizan con el gradiente de fase deseado 6.

Las fases de acoplamiento quedan:

CDZ,I = ch,Z = = 150,
(3.9)
cDN—l,N = cDN,N—l =—-® =-15°,

para los circuitos de acoplamiento de los extremos del arreglo, y

q)i,j - 0

para el resto de valores i, j.

3. En la simulacion del método de control por fases de acoplamiento de un arreglo parcialmente no-
reciproco de Heath (PNR Heath), se espera, de igual forma que en el método de York, que el arreglo
se sincronice con una diferencia de fase constante:

9]=¢]+1_¢]=9=_300 ]=1,,N—1 (310)

Las frecuencias de carrera libre mantienen su sintonizacién original:

wj = Wy j=1,..,N. (3.11)

Las siguientes dos fases de acoplamiento de los extremos del arreglo se modifican de acuerdo al
gradiente de fase deseado:
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(3.12)

El resto de las fases de acoplamiento quedan:

para cualquier otro par de valores i, j.

4. Finalmente, para el método de control por fases de acoplamiento de un arreglo completamente no-
reciproco de Heath (CNR Heath), se mantienen las propiedades (3.10) y (3.11) del método
parcialmente no-recriproco, y se modifican las fases de acoplamiento en el arreglo, de acuerdo a:

®j+1,j:_9 ]:1,,N—1
(3.13)
q)j—l,jZH ]:2,,N,

junto con

para los valores i, j restantes.

Para comprobar los modelos tedricos, las ecuaciones del modelo de fase generalizado (3.1) se simularon
numéricamente utilizando el solucionador de ecuaciones diferenciales ordinarias ode45 de MATLAB
para cada uno de los cuatro métodos de exploracidon de haz presentados en este capitulo. Para resolver
el sistema de ecuaciones, se introducen los parametros necesarios de (3.1), ajustando los parametros de
control de acuerdo al anadlisis de cada método con el fin de lograr el gradiente de fase deseado. En la
siguiente seccion, se presentan los resultados de estas simulaciones.
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3.2. Resultados de la Simulacion

La simulacién del método de York se realizé para un arreglo de N = 4 osciladores al igual que para los
métodos de Heath. En el caso del método de Hwang y Myung se ha simulado para N = 6 con el
propésito de que el arreglo de antenas sea del mismo tamafio.

Los resultados de las simulaciones del método de York y de los dos métodos de Heath son los siguientes:

* En la figura 3.1 se muestra la grafica de los desfasamientos 1; en un arreglo de osciladores. En la
grafica puede observarse que la diferencia de fase entre osciladores adyacentes es de 8 = —30°. Los
resultados son aparentemente iguales para el método de York y los dos métodos de Heath. Mas
adelante se discute este hecho.

= La figura 3.2 corresponde a la gréafica de la derivada con respecto al tiempo de las fases de los
osciladores ¢;. En esta grafica se observa que los osciladores se sincronizan a la frecuencia
9.67 [GHz], que es la frecuencia del oscilador de resistencia negativa construido.

* En las figuras 3.3 y 3.4 se han dibujado las graficas de las fases de los osciladores ¢; en el inicio de la
simulacidn y en el estado estable, respectivamente. En éstas se observa la evolucion de las fases en el
tiempo hasta que el arreglo se sincroniza con una diferencia de fase constante y uniforme entre los
osciladores.

= Las figuras 3.5 y 3.6 corresponden a las graficas de los voltajes de carga de los osciladores al inicio de
la simulacidn y en el estado estable, respectivamente. En este resultado puede observarse de forma
mas ilustrativa la respuesta del arreglo en la que los osciladores adquieren una progresion de fase
constante entre ellos.

= En la figura 3.7 se dibuja la forma del patrén de radiacion (intensidad relativa contra angulo de
exploracién) que se ha calculado a través del factor del arreglo (AF) para la distribucion de fases de
los osciladores en el estado estable obtenida en estas simulaciones, para un arreglo de antenas de
cuatro elementos separados por distancias iguales a 4y/2 entre ellos.

Los resultados de la simulacidon del método de Hwang y Myung se incluyen en las figuras 3.8, 3.9, 3.10 y
3.11. Estos resultados se asemejan a los de los métodos anteriores si se toman solamente los cuatro
osciladores interiores. Los dos osciladores de los extremos son necesarios, pero no pueden contribuir a
la potencia radiada; sus fases relativas distintas, dadas por (3.8), se pueden observar claramente en
estas gréficas.
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Figura 3.1. Desfasamientos de los osciladores en un arreglo de cuatro elementos (York, PNR
Heath, CNR Heath).
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Figura 3.2. Derivada con respecto al tiempo de las fases de los osciladores en un arreglo de
cuatro elementos (York, PNR Heath, CNR Heath).



Figura 3.3. Fases de los osciladores en un arreglo de cuatro elementos al inicio de la
simulacidn (York, PNR Heath, CNR Heath).
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Figura 3.4. Fases de los osciladores en un arreglo de cuatro elemento en el estado estable
(York, PNR Heath, CNR Heath).
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Figura 3.5. Voltaje de los osciladores en un arreglo de cuatro elementos al inicio de la
simulacidn (York, PNR Heath, CNR Heath).
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Figura 3.6. Voltaje de los osciladores en un arreglo de cuatro elementos en el estado
estable (York, PNR Heath, CNR Heath).
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Figura 3.8. Desfasamientos de los osciladores en un arreglo de seis elementos (Hy M).
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Figura 3.9. Derivada con respecto al tiempo de las fases de los osciladores en un arreglo de
seis elementos (Hy M).
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Figura 3.7. Patrén de radiacion de un arreglo de cuatro elementos (York, PNR Heath, CNR
Heath).

Como se menciond anteriormente, los resultados del método de York y los dos métodos de Heath son
aparentemente iguales. Sin embargo, como lo predice el analisis de estabilidad, los métodos de York,
Hwang y Myung y parcialmente no-reciproco son incapaces de rebasar la limitacion en el gradiente de
fase de 8 = +90° que corresponde a un rango de exploracion maximo de © = +30° para un
espaciamiento entre elementos de Ay/2. En la figura 3.12 se ha dibujado el patrén de radiacién de un
arreglo obtenible con cualquiera de los cuatro métodos, en el que el angulo de exploraciéon es ® = —20°
para espaciamientos de Ay/2. Por otra parte, el patrén de radiacién de la figura 3.13, en el que el dngulo
de exploracién es ©® = 60° para espaciamientos de Ay/2 con cuatro elementos en el arreglo, es
solamente obtenible a través del método completamente no-reciproco de Heath. Esta es una forma de
comprobar que angulos en el gradiente de fase de 8 = +180° son posibles para este método tal y como
lo dicta el analisis de estabilidad correspondiente.

Para hacer esto graficamente mas interesante, se modificd el nimero de osciladores a N = 25. En la
figura 3.14 se muestra la grafica de los desfasamientos de los osciladores en el arreglo. En las figuras
3.15 y 3.16 se han dibujado un patron de radiacion con ® = —20° y otro con © = 60° para
espaciamiento entre elementos de A,/2, respectivamente. De nuevo, el segundo es solamente
obtenible a través del método completamente no-reciproco de Heath.
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Figura 3.12. Patrén de radiacién de un arreglo de cuatro elementos obtenible con
cualquiera de los cuatro métodos simulados.
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Figura 3.13. Patrdon de radiacion de un arreglo de cuatro elementos obtenible solamente
mediante el método completamente no-reciproco de Heath.
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1

Y5

Figura 3.14. Desfasamientos de los osciladores en un arreglo de veinticinco elementos con
6 = —30°.

En el arreglo de Stephan [3], el control de la fase se lograba modificando la diferencia de fase entre las
sefiales inyectadas a los extremos, esta diferencia se dividia uniformemente a lo largo del arreglo y por
lo tanto para arreglos mas grandes sélo se podian obtener cambios de fase pequefios. El método de
York, en cambio, es independiente del nimero de osciladores, lo que permite obtener rangos de
exploraciéon mas amplios.

York demostrd experimentalmente la exploracion del haz de arreglos de cuatro, seis y ocho elementos
utilizando el método de desintonizacidn en una serie de articulos [4][36]-[40]. El arreglo de ocho
elementos [40], por ejemplo, fue disefiado para operar a 8.4 GHz con una separacidn entre elementos
de media longitud de onda. Por lo tanto, el rango maximo de exploracion era de +30° con respecto a la
normal. Variando la sintonizacién de los osciladores de los extremos del arreglo de acuerdo a (3.5), fue
posible hacer un escaneo de —15° a +30° con respecto a la normal. Este rango de exploracidn significa
que se obtuvieron cambios de fase en el rango —47° < 8 < 490°. De acuerdo a estos resultados se
puede ver que el rango de exploracion estd centrado fuera de la normal, cosa que se le atribuyd a un
angulo de acoplamiento diferente de cero que no fue considerado en este disefio en particular.
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Figura 3.15. Patron de radiacion de un arreglo de veinticinco elementos obtenible con
cualquiera de los cuatro métodos simulados.
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Figura 3.16. Patron de radiacion de un arreglo de veinticinco elementos obtenible
solamente mediante el método completamente no-reciproco de Heath.



En trabajos posteriores, York encontré que al incluir duplicadores de frecuencia, el rango
correspondiente a espaciamientos de media longitud de onda, de +30° tedricamente podia ser
extendido a un rango de exploracidn del hemisferio completo, es decir, angulos en el rango de £90° con
respecto a la normal [41].

En el método de Hwang y Myung, el minimo de osciladores necesarios para lograr la exploracién de haz
es de cuatro osciladores; precisamente, el método fue demostrado experimentalmente utilizando un
arreglo de osciladores acoplados de cuatro elementos [5]. En este arreglo, el acoplamiento lo formaban
tres lineas de longitud variable, la linea del centro se mantuvo en una separacién de 37.2 [mm] &
0.76Ay a 6.16 [GHz], mientras que las lineas de los extremos se fueron variando de acuerdo a (3.8) y
(3.9). Con esta separacion, el rango de exploracion tedrico fue de —19.2° a +19.2° con respecto a la
normal. Experimentalmente se obtuvo un rango de —17° a +18° con respecto a la normal. Que este
rango de exploracidn resultara mas pequefio que el rango tedrico se atribuyé principalmente a que el
control de la fase de acoplamiento del circuito de acoplamiento de los extremos variando la longitud de
la linea no es exacto. No obstante, el rango de exploracion obtenido se dijo estar mas cercano al rango
esperado que en cualquier otro arreglo propuesto anteriormente.

En cuanto a los métodos de Heath, no se tienen resultados experimentales; quizds debido al aumento
en la complejidad de una forma de realizar la exploracion de haz que al principio se creia muy simple.
Por otro lado, es importante mencionar que la fase de acoplamiento, como se define en [6], es una
funcién de las cantidades relativas de acoplamiento a través de la variable dinamica y su derivada en el
tiempo; si, por ejemplo, la variable dindmica fuera un voltaje, entonces la fase de acoplamiento
dependeria de las magnitudes relativas de las interacciones de voltaje y corriente entre los elementos
del arreglo. De esta forma, se podria pensar en cambiar la fase de acoplamiento por medio de ajustar
esta proporcion (quizas mediante amplificadores de voltaje y de corriente por separado), en lugar de
utilizar otro método como el alterar la longitud de la linea entre los elementos. Esto es especialmente
significativo si es que se han de elegir las fases de acoplamiento como parametro de control. El
propdsito de explotar las propiedades de sincronizacion de los arreglos de osciladores acoplados es el
proporcionar un método alternativo de exploracién de haz sin necesidad de desplazadores de fase. El
escoger a las fases de acoplamiento como parametro de control pareceria implicar la necesidad de
desplazadores de fase en las lineas de acoplamiento, anulando por completo el propdsito de utilizar
osciladores acoplados. En efecto, Hwang y Myung utilizaron lineas de longitud variable (en esencia,
desplazadores de fase mecanicos) para alterar las fases de acoplamiento [5]; a pesar de que se
requerian dos en vez de N desplazadores de fase, éste no era un método que eliminara los
desplazadores de fase como lo hacia el método de York que utilizaba la desintonizacion de las
frecuencias de los osciladores como pardmetro de control. Sin embargo, la definicién que Heath utiliza
en [6], proporciona una posible solucién a este dilema al revelar la dependencia que guarda la fase de
acoplamiento con respecto al tipo de interacciones (por ejemplo, a través de voltaje y corriente) entre
los elementos del arreglo, en principio, permitiendo ajustar las fases de acoplamiento sin recurrir a
desplazadores de fase necesariamente.
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3.3. Posibles Esquemas de Implementacion

Para complementar este capitulo, vale la pena hacer una descripcién de las particularidades de la
implementacién electrénica de cada uno de los métodos simulados; partiendo de la integracion de
varios osciladores de resistencia negativa (NROs) a un arreglo de osciladores acoplados.

En el caso del método de York, las fases de acoplamiento deben ser iguales a cero en todo el arreglo y
los osciladores de los extremos deben ser sintonizables. En la figura 3.17, un arreglo de cuatro
elementos se acopla mediante lineas de transmision de longitud eléctrica E, = 180°. Los NROs de los
extremos pueden ser controlados por voltaje (VCOs) si se introduce un diodo varactor en la carga. En
esta implementacidn, seria necesario caracterizar el rango de sintonizacién y la estabilidad de éste de
acuerdo a la teoria de osciladores de resistencia negativa. Otra dificultad que habria que superar seria la
de obtener fases de acoplamiento exactamente iguales a cero.

E,=180° E,=180° E,=180°

Resistencia \

VCO VCO

Figura 3.17. Arreglo de osciladores acoplados para el método de desintonizacidn de York.

Por otra parte, el método de Hwang y Myung introduce la necesidad de una red de acoplamiento
reciproca en la que la fase de acopamiento pueda ser controlada. La figura 3.18 es un arreglo de cuatro
elementos en el que las fases de acoplamiento de los extremos se controlan mediante lineas de
transmisidon de longitud variable (VTLs). Los osciladores de los extremos no pueden contribuir a la
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potencia radiada debido a sus fases relativas distintas a las del resto del arreglo; asi que estos dos NROs
deben cargarse de forma distinta a través de una resistencia — de forma similar a la implementacion de
la red de terminacién. La fase de acoplamiento se controla por medio de variar apropiadamente la
longitud eléctrica de las VTLs. Una forma de implementar el circuito VTL es mediante dos lineas de
transmisidon de 90° cargadas por circuitos resonantes paralelos como se muestra en la figura 3.19. Las
impedancias en derivacién se agregan a las lineas de microcinta provocando que la sefial sufra un
desfasamiento. A la frecuencia de resonancia, la impedancia de los circuitos de carga se vuelve
puramente resistiva; manteniendo la longitud eléctrica de las lineas sin alteracién. Mientras que, por
abajo y por arriba de la frecuencia de resonancia, la reactancia de los circuitos se vuelve inductiva y
capacitiva, respectivamente; provocando el desfasamiento de la sefial.

T E,=180° 7

Figura 3.18. Arreglo de osciladores acoplados para el método de control por fases de
acoplamiento con red reciproca de Hwang y Myung.

Figura 3.19. Circuito VTL.
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En el caso de los métodos de control por fases de acoplamiento de Heath, el acoplamiento entre los
osciladores debe realizarse a través de una red no-reciproca. Esto se puede lograr utilizando elementos
como circuladores de microondas o mediante un circuito que utilice transistores u otros dispositivos
activos que exhiban la caracteristica no-reciproca. Una red de este tipo ha sido presentada [42]. Esta red
utiliza la técnica de cancelaciéon de fase parcial para lograr el ajuste deseado en la fase de acoplamiento.
El bloque bdsico de la red de acoplamiento es el de la figura 3.20. En éste, la sefial se divide en dos
trayectorias con diferentes caracteristicas de transmisién. Como resultado, las dos partes de la sefial se
suman de nuevo a la salida, donde se encuentran ligeramente fuera de fase entre si. Esta diferencia de
fase provoca que las senales interfieran entre ellas para producir una cancelacién de fase parcial. Ahora,
si una de las trayectorias posee la caracteristica no-reciproca, la red resultante también tendra una
respuesta de transmision de fase no-reciproca. De esta manera, el bloque bdsico se basa en la
interaccion de un medio reciproco y otro no-reciproco. Por medio de ajustar las longitudes eléctricas y
las ganancias de las trayectorias reciproca y no-reciproca, la sefal sufrird diferentes niveles de
cancelacion de fase.

L T R T

: VTL1

& // }

trayectoria reciproca

B T

o

FECTEREY TR

B
.

,G* ViL2 o,
[

enn,

=

trayectoria no-reciproca

T T oo

! 1

TRy I

Figura 3.20. Bloque bdasico de la red de acoplamiento no-reciproca.

En la implementacion del circuito, se conectan directamente las dos secciones mediante una unién T. La
trayectoria reciproca la forma un circuito VTL y la trayectoria no-reciproca la forman un bloque de
ganancia basado en un transistor unilateral y otro circuito VTL. El esquematico de este circuito se
muestra en la figura 3.21.
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Figura 3.21. Circuito esquematico de la red de acoplamiento no-reciproca.

Una red de acoplamiento no-reciproca de una sola etapa la forman dos bloques basicos conectados de
forma simétrica. La conexién en paralelo de varias etapas permite la implementacién de una red de
acoplamiento de M etapas. Esto se ilustra en la figura 3.22.
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Figura 3.22. Red de acoplamiento no-reciproca de M etapas.

Para finalizar, a continuacion se presentan las conclusiones de este trabajo.
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Conclusiones

En esta tesis, se presentd el desarrollo de un oscilador de microondas y la simulacién numérica de un
arreglo de antenas basado en osciladores acoplados para la exploracién electrénica del haz.

Se presentd la teoria de osciladores de resistencia negativa; se definieron conceptos como las
condiciones de oscilacion, el criterio de Nyquist y la condicién de Kurokawa. Bajo estos principios, se
disefié un oscilador de resistencia negativa a la frecuencia de 10 [GHz] en base a la teoria de redes de
bipuertos y lineas de transmisién. Utilizando el software de disefio electrénico para aplicaciones de RF,
microondas y circuitos de alta velocidad Advanced System Design (ADS) de Keysight Technologies, se
disefid primeramente el circuito a través de simulaciones en las que los elementos que formaban al
oscilador eran elementos ideales. En seguida, se diseid el oscilador utilizando tecnologia hibrida de
microondas, que se refiere a combinar componentes individuales como dispositivos semiconductores
(transistores, diodos, etc.) y elementos pasivos (resistencias, capacitores, etc.) en un sustrato de
microondas o circuito impreso para construir circuitos electrénicos; realizando la interconexién de
elementos a través de lineas de microcinta. El circuito se disefid en el sustrato de microondas RO4003C,
con un FET de heterounidn NE3210S01 como dispositivo activo; otros componentes utilizados en el
circuito fueron una resistencia de alta frecuencia y un capacitor de bloqueo de DC, capaces de operar
hasta 50 [GHz] y 30 [GHz], respectivamente. En las simulaciones se utilizé el modelo no-lineal del
transistor proporcionado por el fabricante para ser utilizado en ADS precisamente, y se obtuvieron
modelos de onda completa de las redes de microcinta en el simulador electromagnético de ADS con la
intencion de observar resultados lo mas cercanos posibles a lo que seria el circuito real.

El oscilador se construyd en el sustrato RO4003C. Se obtuvo el circuito impreso mediante un proceso
fotografico en el Laboratorio de Microfabricacion de la Facultad de Ingenieria y se soldaron los
componentes. La caracterizacion del circuito se realizé mediante un analizador de espectros,
polarizando al transistor con dos fuentes. Se presentaron los resultados de la caracterizacion; se midié
una frecuencia de oscilacién de 9.67 [GHz], que corresponde a un valor 3.3% debajo de la frecuencia de
disefio. De acuerdo a las mediciones, la potencia radiada por la antena de parche del oscilador se
considera adecuada para ser integrado a un arreglo de antenas (se midieron valores de —20.93 [dBm],
—19.93 [dBm], y —17.63 [dBm] para diferentes distancias). La potencia podria medirse de forma mas
exacta y eficiente si se utilizara una antena de corneta como receptor; en este caso, se utilizé solamente
un adaptador de cable coaxial a guia de onda rectangular. La frecuencia de oscilacidon es un resultado
aceptable pero puede ser mejorado si se verifica la corriente I, del punto de operacién asi como el
voltaje Vps; en este caso, se midieron los voltajes Vps y Vis. Las caracteristicas del circuito de
polarizacién del oscilador pueden ser mejoradas si se introducen capacitores de algin valor alto
(1000 [pF], por ejemplo) antes de los alambres que conectan a las fuentes. Esto reduciria el efecto de
los parasitos en el circuito y posiblemente, mejoraria su desempefio. Otros aspectos que influyen en la
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respuesta del circuito real del oscilador con respecto a la plantilla de diseio son las diferencias entre los
componentes reales y sus modelos utilizados, la dificultad de sintonizar perfectamente las lineas de
microcinta dentro del simulador electromagnético, asi como variaciones en las caracteristicas del
sustrato y el posible sobreataque del proceso fotografico.

Considerando las caracteristicas del oscilador construido, se simulé numéricamente un arreglo de
antenas basado en osciladores acoplados calculando su respuesta a partir de las soluciones al sistema de
ecuaciones diferenciales de la dindmica de las fases de los osciladores, tomando en cuenta las
condiciones sobre los pardmetros de control y las limitaciones en el rango de exploraciéon que se
obtienen a partir del analisis de estabilidad para diferentes métodos de exploracidon de haz: el método
de desintonizacién de York, el método de control por fases de acoplamiento con red reciproca de Hwang
y Myung, el método de control por fases de acoplamiento de un arreglo parcialmente no-reciproco de
Heath, y el método de control por fases de acoplamiento de un arreglo completamente no-reciproco de
Heath. Se obtuvieron resultados representativos para cada método con un arreglo de cuatro elementos,
introduciendo un gradiente de fase constante entre elementos adyacentes. La sincronizacién de los
osciladores se logré ajustando la sintonizacidn de los osciladores de los extremos del arreglo para el
método de York, las dos fases de acoplamiento de los extremos para el método de Hwang y Myung, al
igual que para el método parcialmente no-reciproco, y el total de las 2(N — 1) fases de acoplamiento
para el método completamente no-reciproco. Se comprobd que Unicamente a través del método
completamente no-reciproco de Heath es posible obtener angulos de exploracidon en el hemisferio
completo, es decir dngulos de £90° con respecto a la normal para un espaciamiento entre elementos de
Ao/2 — con cualquier otro método el dngulo de exploraciéon maximo es de +30° de acuerdo al analisis
de estabilidad para este mismo espaciamiento.

Mediante la integracion del oscilador de resistencia negativa desarrollado en este trabajo a un arreglo
experimental, se podria obtener y comparar su respuesta con la de los modelos matematicos
disponibles con el fin de identificar aspectos que influyen en el desempefio del arreglo y que han sido
despreciados en el analisis tedrico de los diferentes métodos tales como: la dindmica de amplitudes, las
no uniformidades de los parametros, la dependencia en frecuencia de las redes de acoplamiento, las
interacciones entre elementos no adyacentes, y la dependencia en frecuencia de las caracteristicas de
los dispositivos. Aunque estas simplificaciones se han aplicado porque de no ser asi, el analisis se
complica demasiado, los resultados experimentales que se han obtenido a partir de la implementacién
de estos métodos, a excepcidn de los dos métodos de Heath, que no fueron probados por su autor, han
presentado problemas y discrepancias con respecto a lo que predice la solucién numérica del modelo
analitico.

Los problemas que se han encontrado al tratar de implementar arreglos de osciladores acoplados para
aplicaciones de exploracion de haz asi como el aumento en la complejidad de posibles soluciones, como
lo es el método completamente no-reciproco, impiden que se resuelvan necesidades reales y en algunos
casos, desmotivan a la comunidad cientifica. Lo que es un hecho es que la dindmica de los osciladores
con la que se logra la sincronizacién esta ahi, lo que hace falta es tener un entendimiento completo de
ésta. De encontrarse soluciones o de mejorar el desempefio del arreglo, estos métodos de exploracién
de haz serian una alternativa compacta y de bajo costo a los arreglos que utilizan desplazadores de fase.
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