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ABSTRACT

Subsurface radar Sounders (SRS) are essential instruments in planetary missions, as they
provide information about the subsurface at depths unreachable by optical or thermal
techniques. This capability is especially relevant on Venus, whose extremely opaque
atmosphere makes the radar the only tool able to characterize the subsurface. To reach adequate
penetration depths, these systems operate at low frequencies (6.5-11.5 MHz, FBW = 55.6%),
which entails working with a 16 m dipole antenna that is strongly reactive and presents a highly
variable impedance across the band. This work addresses the design of the matching network
that transforms this impedance towards the system reference impedance, with the goal of
maximizing power transfer to the antenna and protecting the transistor from the reflections
caused by its strong mismatch.

The design has been developed through a topology exploration tool that systematically
generates, filters, and optimizes all matching network solutions for each number of elements,
then ranks the solutions according to which one achieves the best matching. The operation of a
pulsed radar with high peak power produces temperature fluctuations in the network
components, which translate into variations of their reactance and can degrade their matching
behaviour. For this reason, it is essential to carry out a robustness study of the lowest-cost
topologies using a Monte Carlo method, which makes it possible to evaluate the sensitivity of
each solution to deviations from the nominal values associated with both manufacturing
tolerances and thermal derating, and thus to select the topology that guarantees stable behavior
under the system operating conditions.

Depending on the semiconductor technology used in the power amplifier transistor, two
matching network solutions are proposed. The strong reactive character of the antenna sets a
Bode-Fano limit on the matching achievable with a lossless network, on the order of 6.8 dB
across the band, which constrains both branches. For classical GaN technology, the low
breakdown voltage of the transistor demands a strict specification of RL = 10 dB across the
whole band, above that limit, which leads to solutions with a high number of elements and
requires a resistive attenuator at the input to achieve such matching. Three prototypes of this
network have been fabricated, including a study of the effect of the limited quality factor of the
elements and of the magnetic coupling between inductors on the network response, as well as
of the physical layout required to mitigate that coupling.

For E-mode GaN technology, the drain breakdown voltage is much higher, which allows the
matching specification to be relaxed until it falls within the range accessible without losses and
eliminates the need for the attenuator, focusing the design on minimizing insertion loss (IL <
2 dB). Under this criterion, three matching networks (2, 3, and 4 elements) have been designed,
fabricated, and connectorized, experimentally validating the trade-off between nominal cost,
robustness against tolerances, and implementation complexity.
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RESUMEN

Los radares subsuperficiales (SRS) son instrumentos imprescindibles en misiones planetarias,
ya que permiten obtener informacion del subsuelo a profundidades inalcanzables mediante
técnicas Opticas o térmicas. Esta capacidad resulta especialmente relevante en Venus, cuya
atmosfera extremadamente opaca convierte al radar en la tUnica herramienta capaz de
caracterizar el subsuelo. Para alcanzar profundidades de penetracion adecuadas, estos sistemas
operan a frecuencias bajas (6.5-11.5 MHz, FBW = 55.6%), lo que implica trabajar con una
antena dipolo de 16 m, fuertemente reactiva y con una impedancia muy variable dentro de la
banda. Este trabajo aborda el disefio de la red de adaptacion que transforma dicha impedancia
a la impedancia de referencia del sistema con el objetivo de maximizar la transferencia de
potencia hacia la antena y proteger al transistor frente a las reflexiones derivadas de su fuerte
desadaptacion.

El disefio se ha desarrollado mediante una herramienta de exploracion de topologias que, de
forma sistematica, genera, filtra y optimiza todas las soluciones de red de adaptacion para cada
numero de elementos, ordenando posteriormente las soluciones en funcidon de cudl presenta una
mejor adaptacion. La operacion de un radar pulsado con elevada potencia pico provoca
fluctuaciones de temperatura en los componentes de la red, lo que se traduce en variaciones de
su reactancia y puede deteriorar su comportamiento en términos de adaptacion. Por este motivo,
resulta imprescindible realizar un estudio de robustez de las topologias de menor coste mediante
un método de Monte Carlo, que permite evaluar la sensibilidad de cada solucion frente a
desviaciones de los valores nominales asociadas tanto a tolerancias de fabricacion como a
thermal derating, y seleccionar asi la topologia que garantice un comportamiento estable en las
condiciones de operacion del sistema.

En funcion de la tecnologia de semiconductor empleada en el transistor del amplificador de
potencia, se proponen dos soluciones de red de adaptacion. El fuerte caracter reactivo de la
antena fija un limite de Bode-Fano sobre la adaptacion alcanzable con una red sin pérdidas, del
orden de 6.8 dB en la banda, que condiciona ambas ramas. Para la tecnologia GaN clasica, la
baja tension de ruptura del transistor exige una especificacion estricta de RL = 10 dB en toda
la banda, por encima de dicho limite, lo que conduce a soluciones con un niimero elevado de
elementos y obliga a incluir un atenuador resistivo a la entrada para alcanzar dicha adaptacion.
Se han fabricado tres prototipos de esta red, realizando un estudio del efecto del factor de
calidad limitado de los elementos y del acoplamiento magnético entre inductores sobre la
respuesta de la red, asi como de la disposicion fisica necesaria para mitigar dicho acoplamiento.

Para la tecnologia E-mode GaN, la tension de ruptura del drenador es muy superior, lo que
permite relajar la especificacion de adaptacion hasta situarla dentro del margen accesible sin
pérdidas y eliminar la necesidad del atenuador, centrando el disefio en minimizar las pérdidas
de insercion (IL < 2 dB). Bajo este criterio se han disefiado, fabricado y conectorizado tres
redes de adaptacion (2, 3 y 4 elementos), validando experimentalmente el compromiso entre
coste nominal, robustez frente a tolerancias y complejidad de implementacion.
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ABREVIATURAS

SRS Subsurface Radar Sounder (Radar de sondeo subsuperficial)

HF High Frequency (Frecuencia muy alta) 3-30 MHz

VHF Very High Frequency (Frecuencia muy alta) 30-300 MHz

RF Radio Frequency (Radiofrecuencia)

PA Power Amplifier (Amplificador de potencia)

HPA High Power Amplifier (Amplificador de alta potencia)

T/R switch | Transmit/Receive switch (Conmutador transmision/recepcion)

LNA Low Noise Amplifier (Amplificador de bajo ruido)

MN Matching Network (Red de adaptacion)

ADC Analog-to-Digital Converter (Conversor analogico-digital)

GaN Gallium Nitride (Nitruro de galio)

HEMT High Electron Mobility Transistor (Transistor de alta movilidad electronica)

VSWR Voltage Standing Wave Ratio (Relacion de onda estacionaria de tension)

RL Return Loss (Pérdidas de retorno)

IL Insertion Loss (Pérdidas de insercion)

S11 Pardmetro S de reflexioén

So1 Parametro S de transmision
SMD Surface-Mount Device (Dispositivo de montaje superficial)
ESR Equivalent Series Resistance (Resistencia serie equivalente)
SRF Self-Resonant Frequency (Frecuencia de auto-resonancia)

Q Quality Factor (Factor de calidad)
SMA SubMiniature version A (conector coaxial)

VNA Vector Network Analyzer (Analizador vectorial de redes)
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1 INTRODUCCION

1.1 MOTIVACION

Los radares subsuperficiales (Subsurface Radar Sounders, SRS) son instrumentos
imprescindibles en misiones planetarias dado que permiten obtener informacion del subsuelo a
profundidades que no pueden alcanzarse mediante técnicas Opticas o térmicas [1], [2], [3]. Este
tipo de sistemas se vuelven especialmente relevantes en Venus, puesto que la atmdsfera es
extremadamente opaca en el espectro visible e infrarrojo [4], lo que hace imposible cualquier
caracterizacion directa de la superficie y convierte al radar en la tinica herramienta capaz de
atravesar el denso manto de nubes y extraer informacion del subsuelo. Aun asi, ningin radar
subsuperficial ha operado todavia en Venus: el primero serd el SRS de la mision EnVision
(ESA), con lanzamiento previsto para la década de 2030 y un disefio de referencia centrado en
9 MHz con 5 MHz de ancho de banda (6.5-11.5 MHz) [5].

Para alcanzar profundidades de varios cientos de metros, los SRS operan en frecuencias bajas,
donde la atenuacion electromagnética es mucho menor [6]. Sin embargo, esta banda de
operacion implica trabajar con antenas de hilo resonantes impuestas debido a las restricciones
fisicas del satélite, tipicamente dipolos extensibles de varios metros. Este tipo de antena
presenta un factor de calidad elevado y una impedancia fuertemente dispersiva con la
frecuencia, lo que introduce variaciones significativas de la impedancia dentro de la banda [7].
La adaptacion entre el amplificador de potencia y la antena se convierte entonces en un punto
critico del disefio del instrumento, especialmente en sistemas de banda ancha como los previstos
para misiones a Venus.

La motivacion de este trabajo surge precisamente de este desafio: disefiar una red de adaptacion
que transforme la impedancia, fuertemente reactiva y variable en frecuencia, del dipolo
extensible de 16 m de RIME a los 50 Q de referencia del amplificador de potencia. Este dipolo,
perteneciente al radar de sondeo de la mision JUICE (ESA) [8] , opera en torno a la misma
frecuencia central que el SRS de EnVision, por lo que esta mision hereda el diseno del dipolo
de la mision JUICE. Sin embargo, EnVision emplea ese mismo dipolo en una banda de 5 MHz
(55.6 %) frente a los 3 MHz (33.3%) de RIME, lo que hace que el desafio de adaptacion sea
significativamente mas exigente que en la mision anterior. Esta adaptacion es necesaria tanto
para maximizar la transferencia de potencia hacia la antena como para proteger al transistor
frente a la fuerte desadaptacion que presentaria la antena si se conectara directamente,
garantizando ademads la robustez del sistema frente a desviaciones de los valores nominales de
los elementos. Ademas, este proyecto representa una oportunidad para consolidar y profundizar
en los conceptos de sistemas de telecomunicacion estudiados durante el grado, aplicandolos a
un problema real de ingenieria RF en el contexto de un sistema de instrumentacion espacial.
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1.2 OBJETIVOS

El objetivo principal de este trabajo es el disefio y evaluacion de dos alternativas de red de
adaptacion para un radar subsuperficial que opera en la banda de 6.5 MHz a 11.5 MHz, con una
frecuencia central de 9 MHz. El disefio parte de las medidas reales de la impedancia de la
antena, proporcionadas por la Agencia Espacial Europea en formato Touchstone (.s1p), lo que
permite trabajar con un modelo experimental del elemento radiante.

7o =50Q l\ Zo = 50Q
o ly O MN
Zant

Figura 1-1: Diagrama de bloques simplificado de la cadena de transmision.

Tal como se muestra en la Figura 1-1, la arquitectura del sistema de TX establece referencias
de 50 Q tanto en la entrada como en la salida del HPA (High Power Amplifier), asi como en el
puerto de entrada de la red de adaptacion. Esta estructura por secciones, habitual en sistemas
RF [9], separa el sistema en bloques y permite abordar el disefio de la red de adaptacion como
un problema independiente: transformar la impedancia de la antena hacia la impedancia de
referencia del sistema garantizando la transferencia de potencia y la proteccion del amplificador
frente a reflexiones.

A partir de este planteamiento, los objetivos especificos del trabajo son:

e Analizar la impedancia de entrada del dipolo a partir de las medidas de la ESA y obtener
un modelo equivalente mediante elementos concentrados que permita estudiar su
comportamiento en la banda de operacion para valorar las soluciones existentes en la
literatura en funcidn de la carga que se pretende adaptar.

e Estudiar las tecnologias disponibles en el transistor del HPA y como esa eleccion
condiciona el disefio de la red de adaptacion, especialmente en términos de la tolerancia
a la desadaptacion y por tanto a la reflexion de potencia.

e Validar y extender un método sistematico de evaluacion automatica de topologias,
capaz de generar, filtrar y optimizar configuraciones de redes de adaptacion,
incorporando el modelado de elementos con factor de calidad finito y una funcién de
coste orientada a minimizar las pérdidas de insercion.

e Implementar un método de andlisis de robustez frente a tolerancias mediante
simulaciones de Monte Carlo [10], cuantificando la variabilidad del rendimiento de cada
topologia frente a desviaciones en los valores de los componentes.

e Disediar dos redes de adaptacion alternativas en funcidon de la tecnologia de transistor
empleada en el HPA, implementadas con elementos concentrados, evaluando su
sensibilidad a las desviaciones en los valores de los elementos que la componen.

e Comparar las dos soluciones propuestas en términos de adaptacion, robustez,
sensibilidad y proteccion del amplificador, determinando cudl ofrece un rendimiento
mas adecuado para un sistema de SRS. este estudio se realiza en los capitulos 5 y 6.
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2 ESTADO DEL ARTE

2.1 SISTEMAS DE RADAR SUBSUPERFICIAL (SRS) EN MISIONES ESPACIALES

2.1.1 Aplicaciones cientificas de los SRS en misiones planetarias

Los sistemas de RADAR subsuperficial forman parte de la instrumentacion cientifica a bordo
de las misiones planetarias que se estan llevando a cabo en la actualidad. Los SRS son un tipo
de RADAR de penetracion que pretenden extraer informacion sobre la reflectividad del terreno
que observan [6]. Mediante el procesado de los ecos producidos por las discontinuidades en la
permitividad entre las distintas capas de sedimentos ubicadas bajo la superficie, el SRS es capaz
de generar perfiles verticales complejos de la estructura subterranea del planeta. Esta
informacion permite caracterizar la composicion y la estratigrafia del terreno, y proporciona
datos clave para evaluar la evolucion geoldgica del cuerpo planetario y su relacion con los
modelos actuales de formacion del sistema solar.

Los SRS han demostrado ser herramientas cientificas fundamentales en la exploracion
planetaria. En Marte, instrumentos como MARSIS a bordo de Mars Express (ESA, 2005), opera
entre 1.3 y 5.5 MHz mediante un dipolo desplegable de 40 m [2], [11], lo que ha permitido
identificar capas estratificadas de hielo, reconstruir la historia climatica del planeta [1] y
detectar regiones de alta reflectividad compatibles con agua liquida bajo el casquete polar sur
[12]. Su complemento, SHARAD en Mars Reconnaissance Orbiter (NASA, 2006), emplea un
dipolo de 10 m y una banda centrada en 20 MHz con 10 MHz de ancho (15-25 MHz) [3], [11],
lo que proporciona una resolucion vertical del orden de 15 m, muy superior a los
aproximadamente 150 m de MARSIS. Esta capacidad para resolver estructuras finas se aprecia
en el radargrama de la Figura 2-1, donde se muestra con detalle la estratigrafia del casquete
polar norte de Marte. Mas recientemente, técnicas de postprocesado basadas en extrapolacion
de ancho de banda (BWE) y procesado UWB han permitido mejorar atin mas la resolucion
vertical de los datos de ambos instrumentos, revelando la estratigrafia de los depositos polares
(NPLD/SPLD), depositos enterrados de CO: y coladas de lava en la region de Tharsis [13],

[11].

Ice Surface

Basal Unit

T R ORAT e O

Figura 2-1: Perfil estratigrafico (radargrama) transversal de una seccion de 250 km del casquete polar norte de
Marte (NPLD) obtenido por el radar de subsuperficie SHARAD. Fuente: NASA/JPL-Caltech/ASI/UT [14].
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En el sistema joviano, el instrumento RIME a bordo de JUICE (ESA, 2023) opera a una
frecuencia central de 9 MHz con un dipolo de 16 m y un ancho de banda de 3 MHz, lo que le
permite penetrar hasta 9 km en el hielo de las lunas heladas Ganimedes, Europa y Calisto [8],
[15]. Esta capacidad permitird caracterizar la estructura interna de estos cuerpos, identificar
discontinuidades estratigraficas y evaluar la presencia y el espesor de posibles océanos
subterraneos [8], considerados hoy uno de los entornos mas prometedores para albergar vida
[16].

2.1.2 Vision General del Sistema SRS

Un radar subsuperficial (SRS, Subsurface Radar Sounder) es un radar pulsado de baja
frecuencia disefiado para penetrar varios cientos de metros en el subsuelo de un cuerpo
planetario. Su arquitectura sigue el esquema clasico de un radar monostatico, en el que una
misma antena se emplea tanto en transmision como en recepcion, conmutada mediante un T/R
switch sincronizado con el pulso transmitido [17]. La Figura 2-2 muestra un diagrama de
bloques simplificado del cabezal de RF de un SRS.

Ot 1

Zant

RX

Figura 2-2: Diagrama de bloques del sistema SRS.

La cadena de transmision comienza en el HPA (High Power Amplifier), encargado de aumentar
la potencia de la sefial para obtener la penetracion deseada. En este trabajo se analizan dos
tecnologias distintas para implementar el HPA, cuya eleccion condiciona directamente el
disefio de la red de adaptacion y la tolerancia a la desadaptacion que se puede asumir.

Después del HPA se ubica la red de adaptacion (MN), implementada mediante elementos
concentrados. A las frecuencias de operacion del SRS, los elementos distribuidos como lineas
de transmision o stubs son inviables debido a su gran tamafio, por lo que el uso de componentes
discretos es la tnica opcidn practica [9]. Esta red debe garantizar una transferencia de potencia
adecuada en toda la banda de operacion, compensando la naturaleza de banda estrecha del
dipolo.

El ultimo elemento de la cadena de transmision es la antena dipolo desplegable, cuya
impedancia de entrada (Zant) presenta una impedancia fuertemente dispersiva debido al gran
ancho de banda requerido por el radar. Estas antenas de hilo resonantes son fuertemente
reactivas, lo que complica la transformacion de impedancia que debe realizar la red de
adaptacion. Esta red debe desplazar la impedancia de entrada de la antena hacia la impedancia
de referencia del sistema en toda la banda de operacion, garantizando un nivel de adaptacion
adecuado y protegiendo al transistor de potencia del HPA frente a reflexiones.
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En recepcion, la sefial reflejada por las interfaces dieléctricas del subsuelo es captada por la
misma antena y, a través del T/R switch, enrutada hacia la cadena receptora (RX). Esta
comienza con un filtro paso banda, encargado de limitar el ruido integrado por las etapas
posteriores, seguido por un amplificador de bajo ruido (LNA) que incrementa la potencia de la
sefal introduciendo la minima distorsion posible. Gracias a la baja frecuencia de operacion del
sistema, la sefial puede muestrearse directamente sin necesidad de una etapa de conversion a
frecuencia intermedia, ya que el conversor analdgico-digital requiere una frecuencia de
muestreo relativamente baja. Tras la digitalizacion, el procesado se realiza integramente en el
dominio digital.

La sensibilidad de este receptor, junto con la potencia transmitida y las pérdidas introducidas
por el medio, determina la profundidad maxima de penetracion alcanzable por el sistema [17].

El disefio del SRS est4d condicionado por cuatro factores principales: la baja frecuencia de
operacion, el gran ancho de banda, la elevada potencia transmitida y la fuerte variacion de la
impedancia de la antena en la banda de operacion. Estos condicionantes estructuran el resto de
este trabajo: el ancho de banda y la dispersion de la impedancia del dipolo motivan el disefio
de la red de adaptacion, mientras que la potencia transmitida y la tolerancia a la desadaptacion
determinan la eleccion de la tecnologia del HPA.

2.1.3 Permitividad del Suelo de Venus y Requisitos de Ancho de Banda

Para establecer las especificaciones de disefio del SRS, el primer paso es caracterizar el medio
por el que se va a propagar la onda electromagnética. Esta caracterizacion resulta especialmente
relevante en radares de penetracion, ya que las ecuaciones clésicas de la literatura asumen una
propagacion en el vacio, aproximacion valida para radares que operan en la atmosfera terrestre
pero no para aquellos en los que la onda propaga por el subsuelo. En este tltimo caso, las
propiedades del medio afectan de forma significativa a las métricas fundamentales del sistema
(la resolucion en rango y el rango maximo detectable) y condicionan, por tanto, el disefo del
instrumento.

La resolucion en rango del radar se define como la minima distancia entre dos blancos que
permite resolverlos como dos blancos distintos; esta figura de mérito es importante en los SRS
pues de ella depende la resolucion de los perfiles de terreno que se pueden extraer en el
postprocesado. La ecuacion clasica de la resolucion en rango de un radar depende de la
velocidad de propagacion de la onda electromagnética y del ancho de banda de la senal
transmitida [17]. Esta ecuacion se muestra a continuacion.
_ % @.1)
AR = B

Esta ecuacion deriva de un modelo de propagacion simplificado donde se asume que la onda
electromagnética propaga por un medio dieléctrico con permitividad relativa € , = 1. Esta
aproximacion resulta adecuada cuando se disenan radares para trabajar en la atmoésfera terrestre.
Sin embargo, en radares de penetracion, donde la permitividad del medio es muy distinta a la
del vacio, es necesario tener en cuenta la reduccion de la velocidad de propagacion que sufre la
onda respecto al vacio, la cual viene dada por la relacion (2.2).
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o 2.2)

Ver

Esta reduccion de velocidad tiene un efecto directo sobre la resolucion en rango. Al propagarse
mas lentamente, la onda tarda mas tiempo en recorrer la separacion entre dos discontinuidades
dieléctricas, lo que incrementa el retardo temporal entre los ecos reflejados por ambos blancos
y reduce su solapamiento temporal. Como la resolucion en rango estd limitada por el minimo
retardo temporal distinguible, un retardo mayor permite resolver discontinuidades mas
proximas.

Upz

A continuacion, se deriva la expresion de la resolucion en rango dentro del medio combinando
las relaciones (2.1) y (2.2), lo que da como resultado la expresion (2.3).

AR = 0 2.3)
2B - /e,

Los estudios de caracterizacion dieléctrica conducidos por NASA/JPL, utilizando la camara
resonante mostrada en la Figura 2-3, evidencian que la permitividad del suelo venusiano varia
de forma significativa con la densidad, la porosidad, la composicion mineralogica y la
temperatura [18]. En las campafas experimentales realizadas entre 380 °C y 460 °C, los
basaltos considerados andlogos representativos de las llanuras de Venus presentan valores de
permitividad real comprendidos en el rango entre 4 y 10, con incrementos térmicos del 5% al
15%. La parte imaginaria también aumenta con la densidad y la temperatura, indicando pérdidas
moderadas que condicionan la profundidad de penetracion del radar.

Figura 2-3: Cavidad resonante ubicada en el interior del horno para ensayos a alta temperatura. Fig 1 de [18].

Dado este rango de variacion, y con el objetivo de ilustrar la relacion entre la permitividad del
medio, la resoluciébn en rango y el ancho de banda, en este trabajo se adopta
&- = 6 como valor ilustrativo. A partir de este valor, y considerando una resolucion objetivo
del orden de 12 m para obtener perfiles del terreno con calidad suficiente, la expresion (2.3)
permite derivar que el ancho de banda necesario es del orden de 5 MHz, en concordancia con
la especificacion proporcionada por la ESA. Esta aproximacion sirve Unicamente para
contextualizar fisicamente dicho requisito y relacionarlo con las caracteristicas del subsuelo
venusiano, demostrando asi que el gran ancho de banda impuesto en el disefio no se trata de
una especificacion arbitraria, ya que tiene un impacto directo en la calidad de los mapas
estratigraficos que se pueden obtener con el instrumento.
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2.1.4 Antenas de dipolo en misiones planetarias de SRS

El sistema de RADAR subsuperficial requiere un ancho de banda elevado, ya que este
parametro esta directamente relacionado con la resolucion en rango del instrumento. Dicha
resolucion determina la capacidad del radar para detectar y separar las distintas capas presentes
bajo la superficie. Por tanto, es necesario que el elemento de transicion entre el medio guiado y
el espacio libre presente un comportamiento de banda ancha.

En misiones espaciales con SRS, el elemento de transicion empleado es una antena dipolo de
media onda. El uso de un dipolo puede resultar sorprendente en primera instancia, puesto que
este tipo de antena es intrinsecamente estrecha en banda: su ancho de banda esta
fundamentalmente limitado por su condicion de antena de hilo resonante [19]. Sin embargo, su
eleccion se justifica por motivos geométricos y estructurales: un dipolo puede plegarse durante
el lanzamiento y desplegarse una vez entrada la 6rbita mediante un mecanismo de despliegue
telescopico, lo que lo convierte en la Gnica solucidn practica para longitudes de varios metros
en misiones planetarias. El comportamiento de banda ancha requerido por el radar se obtiene
posteriormente mediante la red de adaptacidon, que compensa la naturaleza de banda estrecha
del elemento radiante.

La impedancia de entrada del dipolo no depende Uinicamente de su geometria, sino también de
los elementos que lo rodean: el cuerpo del satélite y los paneles solares, situados a corta
distancia de la antena, modifican su impedancia de entrada y deben tenerse en cuenta en su
caracterizacion. Por ello, estas medidas se realizan en una caimara anecoica que emula el entorno
de espacio libre, replicando la disposicion real del dipolo junto con la plataforma del satélite.
La Figura 2-4 ilustra este tipo de ensayo sobre un modelo a escala 1:18 de la antena RIME, en
el que el escalado de las dimensiones permite ademds aumentar la frecuencia de operacion,
facilitando la realizacion de las pruebas en camara anecoica.

Figura 2-4: Caracterizacion del dipolo de RIME utilizando un modelo a escala 1:18 de la sonda JUICE en la
camara anecoica Hertz (ESTEC). Fuente: ESA/M. Cowan [20].

En nuestro caso, disponemos directamente de las medidas de la impedancia de entrada del
dipolo realizadas por la Agencia Espacial Europea en sus instalaciones. A partir de estos datos,
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el primer paso ha sido modelar el comportamiento de la antena mediante un modelo de
elementos concentrados, puesto que muchas estrategias de disefio de redes de adaptacion de
banda ancha encontradas en la literatura parten del modelo eléctrico de la antena que se pretende
adaptar. En la Figura 2-5 se aprecia este modelo equivalente, que sigue de forma aproximada
la misma trayectoria en la carta de Smith que el dipolo al aumentar la frecuencia.

+O
>
Zant Rs =70.2 Q
Cp=334pF ——
Ls = 7.65 nH
—— Cs=46.1 pF
- O—

Figura 2-5: Modelo de elementos concentrados del dipolo, valido en la banda 6.5-11.5 MHz.

Cabe destacar que este modelo es localmente correcto en la banda de operacion y el error
respecto a la medida aumenta en acercarse a los extremos de la banda. Este modelo no esta
validado fuera de la banda de operacion del sistema; sin embargo, nos es util para simplificar
el comportamiento de la antena, y en el caso de presentar un modelo equivalente conocido en
la literatura, es posible obtener la red de adaptacion dptima como solucion cerrada. Por ejemplo,
si se tratase de una antena con un modelo equivalente R-C, existen soluciones cerradas en la
literatura que presentan una red en configuracion Pi como solucion 6ptima de adaptacion de
banda ancha para este tipo de carga [21], [22]. Estas soluciones, basadas en la teoria de Fano
sobre los limites de adaptacion de banda ancha, permiten obtener directamente los valores de
los elementos de la red sin necesidad de recurrir a procesos de optimizacion numérica, si bien
su aplicabilidad queda restringida a las cargas y topologias concretas para las que fueron
derivadas.

En el caso del dipolo estudiado, el modelo equivalente obtenido no corresponde a ninguna de
las cargas candnicas tratadas en la literatura, por lo que no existe una solucidon cerrada
directamente aplicable. En consecuencia, el disefio de la red de adaptacion debe abordarse
mediante un proceso de optimizacion numérica, ajustando la topologia y los valores de los
elementos para satisfacer los criterios de adaptacion de banda ancha impuestos por el sistema.

A continuacion, la Figura 2-6 muestra las excursiones en frecuencia tanto de la medida real de
la antena hecha por la ESA (traza verde) como de la del modelo de elementos concentrados
(traza naranja). Visualizar la impedancia de entrada en la carta de Smith permite observar el
fuerte comportamiento reactivo que la antena presenta en el margen frecuencial entre 6.5 MHz
y 11.5 MHz. A medida que aumenta la frecuencia, la impedancia del dipolo describe una
trayectoria en sentido horario, y el extremo superior de la banda se aproxima al circuito abierto
(punto mas a la derecha de la carta). Esta gran variacion de la impedancia con la frecuencia
implica un gran desajuste respecto a la impedancia del transmisor/receptor, lo que convierte el
disefio de la red de adaptacion en un problema complejo, especialmente en un sistema de banda
ancha como el SRS.

U "‘ B 25 Adria Moya Chica



_Dipole S11
| Model S11

Real Di
Lumped

Figura 2-6: Impedancia de entrada de la antena real frente al modelo de elementos concentrados sobre la carta
de Smith.

La Figura 2-7 muestra la respuesta de la antena mediante el coeficiente de reflexion en mddulo
y fase, lo que pone en evidencia la gran variacion de la impedancia de entrada del dipolo: la
antena presenta una adaptacion buena de -15 dB a 8.5 MHz y una adaptacion deficiente de -2
dB en los extremos de la banda. La fase del coeficiente de reflexion varia entre 40° y -60° en
los extremos. Esta gran diferencia entre la impedancia en el centro de la banda y los extremos
es la que mas adelante motiva la adicion de un vector de pesos en funcion de la frecuencia en
el proceso de optimizacion, lo que permite priorizar los extremos de la banda.
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Figura 2-7: Coeficiente de reflexion (modulo y fase) de la antena real frente al modelo de elementos
concentrados.

El hecho de que el dipolo sea una antena de banda estrecha se manifiesta claramente en la
Figura 2-7, que solo presenta un nivel de adaptacion aceptable en una pequefia fraccion del
ancho de banda de operacion, consecuencia directa del limite fundamental de banda introducido
al inicio de este apartado. Superar esta limitacion intrinseca de la antena es precisamente la
funcién de la red de adaptacion, cuyo disefio debe garantizar que el nivel de adaptacion
necesario para proteger al transistor de potencia del HPA se cumpla en todo el ancho de banda
de operacion, a pesar de la fuerte variacion de impedancia que presenta el dipolo. En la seccion
5.1 se aborda el disefio de dicha red mediante un proceso de optimizacion numérica, dado que,
como se ha discutido, el modelo equivalente del dipolo no corresponde a ninguna carga
canonica con solucion cerrada conocida.
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2.2 TECNOLOGIAS DEL AMPLIFICADOR

2.2.1 Impacto de la tecnologia del transistor en el diseiio de la red de adaptacion

La interfaz entre el amplificador de potencia y la antena es uno de los puntos mas criticos de la
cadena de transmision, especialmente en un radar de banda ancha donde la impedancia de la
antena presenta una gran variacion a lo largo de toda la banda. En estas condiciones, cualquier
desadaptacion puede generar reflexiones de potencia que regresan al PA y producen
sobretensiones en el drenador del transistor. La capacidad del dispositivo para soportar estas
sobretensiones depende directamente de su tension de ruptura y de su tolerancia al VSWR [23].

2.2.2 Redes de adaptacion para amplificadores de GaN

Los transistores GaN HEMT incluidos en la Tabla 1 (Wolfspeed, Qorvo, Sumitomo) ofrecen
una buena combinacion de densidad de potencia, eficiencia y ganancia [24], [25], con
dispositivos capaces de entregar entre 250 W y mas de 550 W con eficiencias superiores al
80%. Sin embargo, estos dispositivos presentan tensiones de ruptura relativamente bajas por
ejemplo, BVDG = 145 V para el Qorvo-QPDL1016L de la Tabla 1 y, por tanto, una tolerancia
limitada al VSWR a la salida si se pretenden mantener los margenes de seguridad en misiones
de espacio, lo que los hace especialmente sensibles a las desadaptaciones en la interfaz HPA-
antena.

QONVO ¢
QPD1016 ir

WOLFSPEED - CGHV14250 | QORVO - QPDLI1016L SUMITOMO - EGN21C21012

DC hasta 1.6 GHz DC hasta 1.7 GHz DC hasta 3GHz

Potencia pico: 350W Potencia pico: 550W Potencia pico: 250W
Ganancia > 25 dB @35 MHz | Ganancia > 20 dB lineal Ganancia > 25 dB @50 MHz
PAE > 80% PAE > 80% PAE > 80%

Tabla 1: Comparativa de GaN HEMTs comerciales.

En un radar de banda ancha y de baja frecuencia de operacion, una reflexion significativa en la
interfaz con la antena puede llevar al transistor a un régimen de operacion peligroso en el que
se supera la tension de ruptura del canal. La forma habitual de proteger el dispositivo es
intercalar un circulador o aislador que derive la potencia reflejada hacia una carga adaptada,
pero alcanzar las prestaciones necesarias en esta aplicacion, que combina un ancho de banda
fraccional elevado (55.6%), una frecuencia de operacion baja y una potencia transmitida de 200
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W, resulta inviable. Una muestra de esta dificultad la ofrece el catalogo de UIY Inc. [26], una
empresa especializada en el disefio de aisladores y circuladores de RF: su modelo de menor
frecuencia opera entre 10 y 55 MHz, pero limitado a un ancho de banda fraccional del 20%,
una potencia directa maxima de 100 W y unas pérdidas de insercion de 1.2 dB. Incluso un
fabricante especializado se queda, en esa banda, en menos de la mitad del ancho de banda
fraccional requerido y la mitad de la potencia transmitida, ademas de introducir unas pérdidas
de insercidn apreciables en el camino directo, lo que evidencia la dificultad fisica de realizar un
aislador con estas prestaciones a estas frecuencias. Por ello, la proteccion del transistor debe
garantizarse mediante el propio disefio de la red de adaptacion, imponiendo una especificacion
de adaptacion estricta; en este caso se ha seleccionado RL = 10 dB en toda la banda.

Esta especificacion estricta en las pérdidas de retorno fuerza a que solo un 10% de la potencia
que se inyecta a la red de adaptacion pueda reflejarse de nuevo hacia el puerto de entrada. Esta
condicién de adaptacion deriva en la seleccion de topologias con un numero elevado de
elementos, con las desventajas que ello conlleva frente a desviaciones del valor nominal de los
componentes y frente a las pérdidas 6hmicas asociadas a dicho nimero de elementos; ademas,
conlleva un aumento de las dimensiones de la placa que puede resultar critico en aplicaciones
de espacio.

2.2.3 Redes de adaptacion para amplificadores de E-mode GaN

Los dispositivos E-mode GaN mostrados en la Tabla 2 representan una alternativa
tecnologicamente mds robusta para esta aplicacion [27], [28]. A diferencia de los GaN HEMT
convencionales, estos transistores no se comercializan como dispositivos RF, sino como
transistores de potencia para electronica de conmutacion. Por ello, los fabricantes no suelen
proporcionar especificaciones RF como potencia de salida, ganancia o rango de frecuencias,
sino parametros eléctricos como tension de ruptura, corriente maxima, Rds(on), pérdidas
dindmicas (Qg, Coss) y capacidad de conmutacion a decenas de MHz.

LN

INFINEON- IGLR65R270D2 | GaN Systems - GS66504/8B | ST Microel.-SGT12065R65AL

Transistor GaN de modo de | Transistores GaN de modo de | Transistor GaN E-mode de
enriquecimiento (E-mode) de | enriquecimiento de 31650V y  15/25A, con
5% generacion, 650 V. Ofrece | generacion sobre sustrato de | encapsulado optimizado para
tiempos de encendido 1y |silicio. La tecnologia GaN | baja resistencia térmica y alta
apagado muy rapidos, | permite  altas  corrientes, | eficiencia en aplicaciones de
minimas pérdidas de | elevada tension de ruptura y | potencia.
conmutacion 'y  permite | frecuencias de conmutacion
topologias half-bridge de alta | muy altas.

eficiencia.

Tabla 2: Comparativa de transistores E-mode GaN comerciales.

U "‘ B 28 Adria Moya Chica




La capacitancia de salida, que en una aplicacion pulsada debe cargarse y descargarse en cada
ciclo de conmutacion, constituye uno de los factores que limitan la frecuencia de operacion de
un transistor de RF. Los transistores E-mode GaN presentan una capacitancia de drenador
notablemente baja, lo que los convierte en excelentes candidatos para el disefio de
amplificadores que operan en el rango de decenas de megahercios.

Ademas, su alta tension de ruptura (650 V en el caso del dispositivo de Infineon de la Tabla 2)
y la capacidad de trabajar en régimen de conmutacion a frecuencias elevadas permiten que los
E-mode GaN se empleen en amplificadores RF de baja frecuencia (LF-VHF) con potencias
comparables a las de los GaN HEMT convencionales, pero con una robustez frente a
desadaptaciones muy superior. Gracias a esta robustez, la especificacion de pérdidas de retorno
puede relajarse, permitiendo centrar el disefio de la red de adaptacion en minimizar las pérdidas
de insercion de esta.

En este caso, el criterio principal pasa a ser la pérdida de insercion, fijdndose explicitamente
una especificacion de IL < 2 dB en toda la banda. Esta especificacion condiciona
directamente el disefio de las redes de adaptacion, puesto que cuantos mas elementos no ideales
se incluyen en el disefio, mayores son las pérdidas 6hmicas de la red, lo que naturalmente nos
lleva a redes de adaptacion con menos elementos.

En conjunto, la tecnologia E-mode GaN permite redes de adaptacion mas simples, compactas
y eficientes, manteniendo al mismo tiempo un margen de seguridad elevado frente a las
variaciones de carga propias de un dipolo en aplicaciones de SRS
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3 CONCEPTOS TEORICOS

3.1 ADAPTACION DE IMPEDANCIAS Y PARAMETROS DE SCATTERING

3.1.1 Adaptacion de impedancias

El diseno de la red de adaptacion nace de una necesidad concreta del sistema de garantizar que
la potencia generada por el amplificador llegue a la antena evitando asi que una parte de esa
potencia regrese hacia el transistor. Estas reflexiones que retornan al HPA someten al transistor
a un régimen de trabajo inseguro y aceleran su degradacion, por lo que mantener un nivel bajo
de la onda reflejada es imprescindible. Para entender el origen de esas reflexiones y como
mitigarlas, conviene empezar por el fendmeno que las origina: la onda reflejada que aparece en
la frontera entre dos medios de distinta impedancia.

Rs
MWW
+
Vs C'\l) Zo
—{

Figura 3-1: Esquema de las ondas progresiva y regresiva en un escenario de una linea de transmision cargada
con una impedancia Z; .

Esta situacion se representa en la Figura 3-1, donde un generador entrega energia, a través de
una linea de transmision de impedancia caracteristica Z,, a una carga genérica Z; distinta de
Z,y. Supongamos una onda que avanza por la linea hacia la carga, a la que llamaremos onda
incidente. Mientras viaja, la relacion entre su tension y su corriente se mantiene fija en todo
punto e igual a la impedancia caracteristica [9], esta expresion se muestra en la ecuacion (3.1).

Vo
I
El conflicto aparece en el plano de la carga, debido a la ley de Ohm la tension y la corriente
totales guardan la relacion Z; =V, /I, en ese punto. Tenemos entonces dos exigencias
incompatibles: a lo largo de la linea ese cociente vale Z, pero justo en la carga ha de valer Z,

y partimos de que Z; # Z,. Una sola onda viajando hacia la carga no puede satisfacer ambas a
la vez.

Z, G.1)

La respuesta a esta incompatibilidad se explica debido a que, en la propia frontera, se genere
una onda adicional que se propaga en sentido opuesto, regresando hacia el generador: la onda
reflejada. Su amplitud y su fase se ajustan precisamente a los valores necesarios para satisfacer
la condicién que impone la carga. Asi, en el caso sin pérdidas, la tension y la corriente en
cualquier punto resultan de sumar la contribucion incidente y la reflejada:
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V(z) = Vi e Bz 4 Vg e*ibz 3-2)

0+ i 0_ i 3.3
1(7) = 20 omipz _ Vo jpz (3.3)
@) Z, ¢ Z, ¢

siendo V; la amplitud de la onda que incide sobre la carga y Vj; la de la que se refleja. Si
evaluamos el cociente entre tension y corriente en el plano de la carga (z = 0) y lo igualamos
a Z;, obtenemos:

, VO _ Vo + Vs (3.4)
LTro)y v vy
de donde puede aislarse la amplitud reflejada en términos de la incidente y de la impedancia de
la linea y de la carga:

Z, — 2o 3.5)
Zy+Z,

El cociente entre ambas amplitudes en el plano de la carga es lo que se conoce como coeficiente
de reflexion, I' cuya expresion se muestra en (3.6):

Vo Zp—Z,

P =y =772

Este parametro complejo mide la fraccion de la onda que rebota en el plano de la carga. En
cargas pasivas su modulo quedaentre 0y 1 (0 <| T' |[< 1). El valor | ' |= 0 se da cuando Z; =

Zy: no hay onda reflejada y la carga estd adaptada. A medida que | I | crece, mayor es la
desadaptacion y mas amplitud tiene la onda que retorna hacia el generador.

Vo = Vo+

(3.6)

Junto al criterio de reflexion nula existe un segundo criterio de adaptacion, el de maxima
transferencia de potencia. Para un generador de impedancia interna Z; = Ry + jX,; que ve una
impedancia de entrada Z;,, la potencia entregada es maxima cuando la impedancia que se le
presenta es el complejo conjugado de su impedancia. Esta es la llamada condicion de adaptacion
conjugada:

ZiTl = Z; = Rin = Rg'XiTl = —Xg (37)

La parte resistiva de entrada se iguala a la del generador para repartir por igual la tension
disponible, mientras que la reactancia de entrada cancela la del generador, de modo que el
conjunto se comporta como puramente resistivo y no almacena energia reactiva que limite la
potencia entregada. En el caso que nos ocupa el generador puede considerarse canodnico, con
impedancia interna puramente resistiva (X, = 0), por lo que la condicion se reduce a Z;;, = Ry;.
Si ademas esa resistencia coincide con la impedancia de referencia del sistema (Ry = Z), la
adaptacion conjugada y la reflexion nula convergen en la misma condicion, Z;, = Z,.
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3.1.2 Red de adaptacion

Una vez establecidos los criterios de adaptacion, queda por resolver el caso general en el que la
carga no cumple ninguna de estas condiciones por si sola, situacion habitual en cualquier antena
real. La solucion consiste en interponer entre el generador y la carga un bloque pasivo e
idealmente sin pérdidas denominado red de adaptacion, cuya funcidon es transformar la
impedancia de carga en la que el generador necesita ver a su entrada. Como en nuestro sistema
el generador es canonico, con impedancia interna puramente resistiva Ry, el objetivo se reduce
a presentar Z;;, = R, es decir, a anular el coeficiente de reflexion a la entrada de la red (I3, =

0).

Para ilustrarlo, consideramos una carga Z; = 25 — j25 Qque se desea adaptar a un generador
real de Ry = 50 (), tal como se muestra en la Figura 3-2. La carga presenta una parte reactiva
no nula (—j25 Q) y una parte resistiva demasiado baja (25 (1 frente a los 50 £ que presenta el
generador). La red de adaptacion estd formada por una inductancia serie, que compensa la
naturaleza capacitiva de la carga, y una capacidad en derivacion para acabar de ajustar el valor
de la parte real y cancelar la parte imaginaria.

Rs . . Xs=500
+ : :
1 Xp=-50 Q ]
Vs Ct\,) " —_— Z1L=25-j25Q
T - | &
Zin=50Q Z1=25-j25 Q

Figura 3-2: Esquema de la transformacion de la impedancia a lo largo de una red de adaptacion.

El primer elemento es una bobina en serie con la carga, que aporta una reactancia +jX,. Sumada
a la de la carga, la impedancia tras la bobina es:

Z, =7, + jX; = 25 — j25 + j X, (3.8)

Eligiendo Xg = +50 (), la impedancia intermedia queda Z; = 25+ j25Q. Aln no estd
adaptada, pero ya tiene la forma adecuada para que el segundo elemento la lleve al valor final.
Este segundo elemento es un condensador en derivacion, con reactancia —jX,,, que cancela la
parte reactiva restante y eleva la resistencia vista hasta R;. Tomando X,, = —50 (.
2 125)(—j
Zin =71 || (=]50) = ((255:]]-255))(_1155%) =500 3.9)

El resultado es una impedancia de entrada puramente resistiva e igual a la del generador,
Zin = Ry =500, con lo que el coeficiente de reflexion a la entrada se anula ([;, = 0) y la

carga queda adaptada a la frecuencia de disefio.

Este proceso puede visualizarse de forma muy intuitiva sobre la carta de Smith. La carta de
Smith es una representacion grafica del plano del coeficiente de reflexion sobre la que se
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superponen los lugares geométricos de resistencia y reactancia constantes, de modo que
cualquier impedancia se corresponde con un punto de la carta: el centro representa la adaptacion
perfecta (' =0, Z = Z,) y el borde, la reflexion total (| I' |= 1). Su utilidad reside en que
convierte el disefio de una red de adaptacion en una construccion geométrica, ya que afiadir un
elemento reactivo equivale a desplazarse a lo largo de una de estas curvas, lo que permite ver
de un vistazo qué elementos llevan la impedancia de carga hasta el centro.

+0.2 Zy = 25+7325Q +5
Series Shunt
Inductor
o 0 Zin =509 g /+j30
0.0 = = “? Joc
-30
-0.2 Zy, = 25— j25Q 5

Figura 3-3: Adaptacion de impedancias arbitraria en la carta de Smith.

La Figura 3-3 muestra el recorrido completo del ejemplo anterior sobre la carta de Smith. El
punto de partida es la carga Z; = 25 — j25 (), situada en la parte inferior. La curva azul
corresponde a la bobina en serie: al afiadir la reactancia +j50 (1, la impedancia se desplaza
sobre un circulo de resistencia constante hasta el punto intermedio Z; = 25 + j25 Q, este punto
se ha escogido ya que estd ubicado en el circulo de conductancia constante que pasa por el
centro de la carta. La curva naranja corresponde al condensador en derivacion, que desplaza la
impedancia sobre un circulo de conductancia constante que pasa por el centro de la carta,
cancelando la reactancia restante y elevando la resistencia vista hasta alcanzar el centro de la
carta, Z;; = 50 (). Llegados al centro, el coeficiente de reflexion a la entrada se anula (T}, = 0)
y la carga queda perfectamente adaptada al generador.

La adaptacion lograda en el ejemplo anterior es perfecta inicamente a la frecuencia de disefio
fo- Los elementos que componen la red son reactivos y su impedancia depende de la frecuencia,
puesto que la reactancia de una bobina vale X; = wL y la de un condensador X, = 1/(wC).
Por este motivo, los valores de reactancia que cancelan la parte imaginaria de la carga y
transforman su parte resistiva hasta Ry solo toman el valor exacto requerido para realizar la
transformacion de impedancias a la frecuencia de disefio f,. Al alejarnos de esa frecuencia las
reactancias de los elementos cambian, la transformacion deja de ser exacta y vuelve a aparecer
una onda reflejada, por lo que el mddulo del coeficiente de reflexiéon aumenta al aumentar o
disminuir la frecuencia.

Este comportamiento se observa en la Figura 3-4, que representa el coeficiente de reflexion en
dB en funcidn de la frecuencia. La respuesta presenta un minimo pronunciado en f,, donde la
adaptacion es maxima, y aumenta hacia los extremos de la banda. La region en la que el
coeficiente de reflexion se mantiene por debajo de un nivel de adaptacion seleccionado define
el ancho de banda de la red. Vemos por tanto que la adaptacion no se produce en un Unico
punto, sino sobre un margen de frecuencias alrededor de f, que sera tanto mayor cuanto mas
plana sea la respuesta en torno al minimo.

U "‘ B 33 Adria Moya Chica



0
-10-

2204
-304
40

_50; ml m2
4 |freq=614.0 MHz freq=1.26 GHz
-60— - {dB(S(1,1))=-10.00 dB(S(1,1))=-10.00

dB(S(1,1))

_70 T [ T [ T [ T [ T [ T [ T [ T [ T [ T
00 02 04 06 08 10 12 14 16 18 2.0

freq, GHz

Figura 3-4: Coeficiente de reflexion en funcion de la frecuencia para una carga con impedancia fija.

El ancho de banda que se puede alcanzar depende directamente del nimero de elementos de la
red. Una etapa en L como la del ejemplo dispone unicamente de dos grados de libertad, los
justos para imponer la adaptacion en una frecuencia a f,. Si aumentamos el orden de la red
afadiendo mas etapas, cada una formada por una inductancia y una capacidad, disponemos de
grados de libertad adicionales con los que realizar la transformacién de impedancia. Estos
parametros adicionales permiten repartir la adaptacion a lo largo de la banda en lugar de
concentrarla en un solo punto, de forma que se ensancha el margen de frecuencias en el que el
coeficiente de reflexion se mantiene por debajo de la cota establecida. A cambio se reduce el
factor de calidad Q de la red, ya que se renuncia a una adaptaciéon muy profunda y selectiva en
fo para conseguir una respuesta mas plana y de mayor ancho de banda.

La Figura 3-5 ilustra este efecto sobre la carta de Smith, mostrando el coeficiente de reflexion
de una carga arbitraria cuando se adapta con redes de distinto orden. La circunferencia
discontinua representa el lugar geométrico correspondiente a un nivel de pérdidas de retorno de
10 dB (RL = 10dB), de modo que toda trayectoria contenida en su interior cumple esa
especificacion de adaptacion. Se observa que, al aumentar el nimero de etapas, la trayectoria
que describe el coeficiente de reflexion se acerca cada vez mas al centro de la carta, y permanece
dentro de la circunferencia de 10 dB en un margen de frecuencias mayor, lo que se traduce en
una adaptacion de banda mas ancha. Este comportamiento confirma que el numero de
elementos de la red es el parametro que gobierna el compromiso entre nivel de adaptacion y
ancho de banda: cuantas mas etapas, mayor es el margen de frecuencias en el que la adaptacion
supera el limite establecido. No obstante, esta mejora no es ilimitada, ya que el caracter reactivo
de la carga impone una cota maxima a la adaptacion alcanzable en una banda dada con
independencia del nimero de elementos empleados. Dicha cota, conocida como limite de Bode-
Fano, se aborda en detalle mas adelante en la seccion 3.3.
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Figura 3-5: Coeficiente de reflexion para una red de adaptacion tipo Ladder con 1,3,5 y 7 etapas.

Hasta ahora la red de adaptacion se ha descrito en términos de tensiones y corrientes,
magnitudes propias de la teoria de lineas de transmision. En RF, sin embargo, resulta mas
conveniente trabajar con las ondas incidente y reflejada en cada puerto, ya que permiten
describir de forma natural como se transfiere la energia entre los distintos puertos de una red.
Sobre esta idea se construyen los parametros de scattering, cuyo modulo al cuadrado tiene una
interpretacion directa en términos de potencia transferida o reflejada. Estos parametros,
introducidos formalmente en la seccidon 3.1.3, serdn la herramienta empleada para caracterizar
y disefiar las redes de adaptacion en el resto del trabajo.

3.1.3 Parametros de scattering

Los parametros de scattering, o parametros S, describen el comportamiento de una red de varios
puertos a partir de las ondas de potencia incidentes y reflejadas en cada uno de ellos. En lugar
de trabajar con la tension y la corriente totales, se definen en cada puerto i una onda incidente
a;, que entra en la red, y una onda reflejada b;, que sale de ella, normalizadas de forma que su
modulo al cuadrado representa potencia. La Figura 3-6 muestra esta definicion para una red de
dos puertos, donde a, y a, son las ondas incidentes y b; y b, las reflejadas en los puertos 1y
2 respectivamente.

+ al b 2 +
W <
Pl 2PN ‘JV\}M P2
<\ W~
o] .

Figura 3-6: Red de dos puertos y definicion de las ondas a y b.

La matriz de scattering establece las relaciones entre las ondas reflejadas y las ondas incidentes:

bi\ _ (S11 512> a1 310
(bz)_<521 S22 (aZ) 10
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Hay que tener presente que los parametros S dependen de la frecuencia. Como las ondas a; y
b; dependen de impedancias y reactancias que varian con la frecuencia, cada parametro S;; es
en realidad una funcion compleja S;;(f), con su propio médulo y fase en cada frecuencia. Por
este motivo, la matriz de scattering escrita arriba no es un tinico conjunto de nimeros, sino que
representa el valor de la red a una sola frecuencia, es decir, un corte a frecuencia fija. La
caracterizacion completa de una red de N puertos consiste, por tanto, en una matriz N X N
evaluada en cada punto de un barrido de frecuencias, lo que da lugar a un conjunto de matrices,
una por cada frecuencia analizada. Esta es precisamente la informacion que entrega un VNA:
la evolucién de cada parametro S;; a lo largo de la banda, y no un valor aislado.

Cada parametro se define como el cociente entre una onda reflejada y una incidente cuando el
resto de los puertos estan terminados con la impedancia de referencia del sistema, habitualmente
Z 0— 50 Q:

b;
Sij = — lag=0, k=j
aj
La condicidon aj = Osignifica que cada uno de los demas puertos estd cargado con la
impedancia de referencia, de modo que no devuelve ninguna onda hacia la red y no contribuye
al cociente. Asi, para obtener un parametro como S,4 se inyecta sefial por el puerto 1 y se mide

la que sale por el puerto 2, con todos los puertos terminados en Zj,.

(3.11)

Esta definicion da a cada pardmetro un significado fisico inmediato. Los parametros S;; y Sy,
relacionan la onda reflejada y la incidente en un mismo puerto, por lo que son los coeficientes
de reflexion a la entrada y a la salida de la red, y enlazan directamente con el coeficiente I'
definido en el apartado anterior. Los parametros S,; y S;, relacionan la onda que sale por un
puerto con la que entra por el otro, de modo que describen la transmision a través de la red.
Como las ondas estan normalizadas en potencia, | S, |? representa la fraccion de potencia
incidente en el puerto 1 que se transfiere al puerto 2.

A partir de estos parametros se definen las dos figuras de mérito que se emplearan en el resto
del trabajo. Las pérdidas de retorno (return loss, RL) cuantifican el nivel de adaptacion de un
puerto a partir de su coeficiente de reflexion:

Reciben este nombre porque representan las pérdidas que sufre la onda que retorna, es decir, la
fraccion de potencia que se refleja y vuelve hacia el generador en lugar de transferirse a otro
puerto de la red. Un valor alto de pérdidas de retorno indica que se refleja poca potencia y que
el puerto esta bien adaptado.

Las pérdidas de insercion (insertion loss, IL) cuantifican la potencia que la red deja de transmitir
entre dos puertos:

De este modo, a lo largo del trabajo la adaptacion se describird mediante las pérdidas de retorno
y la transmision mediante las pérdidas de insercion.
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Las propiedades de la red imponen ademds condiciones sobre la matriz S. Si la red es reciproca,
como ocurre con cualquier red pasiva formada por elementos concentrados, la transmision es
la misma en ambos sentidos y la matriz es simétrica, S;; = Sj;. Un caso particular de interés es
el de una red sin pérdidas, en la que toda la potencia que entra sale por alguno de los puertos,
ya que nada se disipa en su interior. Esta conservacion de la potencia se traduce en que la matriz
de scattering es unitaria, condicion que para una red de dos puertos se reduce a la expresion
(3.14) para una red de dos puertos:

| S11 12 +1 85, 1°=1 (3.14)

Esta condicidon no se cumple en una red real, sino que corresponde a la idealizacion que asume
el software de exploracion de topologias cuando se trabaja con elementos ideales, donde toda
la potencia que no se transmite se refleja. En las redes reales los elementos introducen pérdidas
y parte de la potencia se disipa, de modo que la suma de la potencia reflejada y la transmitida
resulta menor que la incidente, como se vera al considerar los elementos concentrados no
ideales.

Por ultimo, los parametros S no son solo una herramienta de analisis, sino una magnitud que se
mide directamente sobre un prototipo fabricado mediante un analizador de redes vectorial
(VNA). El instrumento inyecta una onda de potencia por uno de los puertos y mide la que llega
a cada uno de los demas mientras estos permanecen cargados con la impedancia de referencia,
lo que permite obtener los parametros asociados a ese puerto. A continuacion, conmuta la fuente
al siguiente puerto y repite el proceso, terminando de nuevo el resto en Z, hasta recorrer todos
los puertos y completar la matriz de scattering. De esta forma, el VNA permite caracterizar
experimentalmente una red real y comparar su respuesta con la obtenida en simulacion.
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3.2 PARAMETROS ABCD

Los parametros ABCD, o matriz de transmision, describen una red de dos puertos relacionando
la tension y la corriente del puerto de entrada con las del puerto de salida. A diferencia de los
parametros S, que trabajan con ondas de potencia, los parametros ABCD se definen
directamente sobre las tensiones y corrientes totales en los nodos de la red, segun la relacion

que recoge la ecuacion (3.15).
VY (A B\(V2 3.15
(11)_(C D)(12> G139

La Figura 3-7 muestra el esquema de una red de dos puertos con la definicion de las tensiones
y corrientes en cada uno de ellos.

I1 12

o — — 0
A B
P1 V1 |:C Dj| v2 P2
o -

Figura 3-7: Definicion de la matriz de parametros ABCD de una red de dos puertos.

La principal ventaja de esta representacion aparece al conectar varias redes en cascada. Cuando
la salida de una red se conecta a la entrada de la siguiente, la matriz ABCD equivalente del
conjunto es el producto de las matrices ABCD individuales, en el mismo orden en que estan
conectadas, tal como expresa la ecuacion (3.16).

N

(4 5)eq=ﬂ(? 4 (.16
k=1

La Figura 3-8 ilustra esta concatenacion para una cascada de N bloques y su matriz equivalente.

P1 O— ABCD: ABCD: p—--— ABCDx [—OP

v

P1 O— ABCD., [—QOP2

Figura 3-8: Esquema de la matriz equivalente de la concatenacion de N matrices ABCD.

Esta propiedad es la que hace que los parametros ABCD sean especialmente practicos para el
software de exploracion de topologias, ya que permite obtener la respuesta de una red de
adaptacion completa multiplicando, una tras otra, las matrices de cada uno de los elementos que
la componen. Para ello basta con conocer la matriz ABCD de los dos elementos basicos con los
que se construyen estas redes: una impedancia conectada en serie y una impedancia conectada
en derivacion, dadas por las expresiones (3.17) y (3.18).
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(é g) - (é f) (3.17)

ser

(A B) _( 1 0) (3.18)
C D/g \1/Z 1

La Figura 3-9 muestra ambos casos junto con su matriz ABCD correspondiente.
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Figura 3-9: Matrices ABCD para una impedancia Z conectada en serie y en derivacion.

Puesto que la impedancia de una bobina es Z = jwLy la de un condensador Z = 1/(jw(),
sustituyendo estos valores en las matrices de las ecuaciones (3.17) y (3.18) se obtiene la matriz
ABCD de cada elemento de la red seglin sea inductivo o capacitivo y seglin esté colocado en
serie o en derivacion. Multiplicando las matrices de todos los elementos en el orden en que
estan conectados, tal como indica la ecuacion (3.16), se llega a la matriz ABCD total, que
describe el comportamiento completo de la red de adaptacion a cada frecuencia.

Una vez obtenida la matriz equivalente, interesa conocer la impedancia que presenta la red
cuando se carga con la antena en su puerto de salida. La impedancia de entrada vista desde el
puerto 1 se obtiene directamente a partir de los parametros ABCD mediante la ecuacion (3.19).
AZ, +B

“n=C7,+D

La Figura 3-10 muestra esta situacion, con la impedancia de carga arbitraria Z; conectada al

puerto 2.
PlO—I1 ABCD | 7o

Zin

(3.19)

Figura 3-10: Impedancia de entrada de una matriz ABCD con el puerto 2 conectado a una impedancia.

A partir de esta impedancia de entrada se calcula el coeficiente de reflexion a la entrada de la
red de adaptacion, comparandola con la impedancia de referencia del sistema seglin la ecuacion
(3.20).

Zin - ZO

L = (3.20)
M Zin+ Zy
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El coeficiente de reflexion a la entrada dado por la ecuacion (3.20) resume la adaptacion que
presenta el conjunto formado por la red y la carga Z;. De este modo, los pardmetros ABCD
proporcionan un procedimiento sistematico para obtener la respuesta de cualquier red en
cascada: se construye su matriz equivalente multiplicando las de sus elementos mediante las
ecuaciones (3.17) y (3.18) segun el tipo de elemento, se carga con la impedancia Z; aplicando
la ecuacion (3.19) y se evalta el coeficiente de reflexion a la entrada con la ecuacion (3.20).

Este procedimiento caracteriza la adaptacion del conjunto red més carga a partir de un tinico
coeficiente de reflexion, [},,. No obstante, también es posible caracterizar la red de adaptacion
como un bloque de dos puertos completo. Para ello, su matriz ABCD equivalente se convierte
a parametros S referidos a la impedancia de referencia Z,, manteniendo ambos puertos
terminados en dicha impedancia. Esta conversion, para una red de dos puertos, viene dada por
las ecuaciones (3.21), (3.22), (3.23) y (3.24).

A+B/Zy—CZy—D

_ (3.21)
T A+ B/Zy+CZy+ D

. 2 (AD — BC) (3.22)
2" A+B/Zy+CZy+D
2 (3.23)
So1 =
A+B/Zy+CZy+D
—A+B/Zy—CZy+D (3.24)

227 A+B/Zy+CZy+D
De estas expresiones se obtienen directamente las dos figuras de mérito definidas
anteriormente: las pérdidas de retorno, a partir de S;4, y las pérdidas de insercion, a partir de
S,1. Conviene distinguir ambos célculos. Al cargar la red con la impedancia Z; en su puerto de
salida se obtiene un unico puerto y, por tanto, solo el coeficiente de reflexion a la entrada I, de
la ecuacion (3.20). En cambio, la matriz S completa describe la red como dos puertos

terminados en Z, y permite obtener su respuesta en transmision y reflexion a lo largo de la
banda.
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3.3 LiMITE DE BODE-FANO

El limite de Bode-Fano establece la adaptacion maxima que puede alcanzarse entre una carga
pasiva y una red sin pérdidas sobre una banda de frecuencias finita [29]. Aunque la adaptacion
conjugada permite anular la reflexion en puntos aislados del espectro, ninguna red pasiva puede
garantizar una adaptacion arbitrariamente buena sobre una banda no nula, ya que la energia
almacenada en los elementos reactivos de la carga impone una restriccion fundamental que no
puede superarse mediante redes pasivas y sin pérdidas. Es la propia carga, y no la red, la que
fija el méximo de adaptacion alcanzable.

o——1
Red de /DO 1 1 gy < T
adaptacion R — n —F- w < ﬁ
|_> sin pérdidas 0 [Pin(w)]
Iy
in() a) carga RC paralela
o——1
Red de o q 1 L
adaptacion R L f _2111(—) dw < —
r sin pérdidas 0w |Tin (w)] R
o——1]
Lin(w) b) carga RL paralela
oO—-
Red de b /D"l ( 1 )d _ TR
adaptacion R o BT W= —
r sin pérdidas 0 [Tin (w)] L
l“m (w)
¢) carga RL serie
o—
Red de 0 q 1
adaptacion f —2ln( T ) dw < wRC
r sin pérdidas 0w ITin(w)
I‘m(w)

d) carga RC serie

Figura 3-11: Limite de Bode-Fano para las cuatro cargas canonicas.

Para las cargas canonicas de primer orden este limite admite una expresion cerrada. La Figura
3-11 recoge las cuatro configuraciones habituales, la carga RC paralelo, la RL paralelo, la RL
serie y la RC serie, junto con la cota integral asociada a cada una [9]. En estos casos la teoria
de sintesis proporciona redes que alcanzan el limite de forma practicamente dptima, como las
redes en escalera de Chebyshev derivadas por Matthaei y Levy [21], [22], que permiten obtener
directamente los valores de los elementos sin recurrir a optimizacion numeérica.
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En su formulacidon general que muestra la ecuacion (3.25), el teorema impone una restriccion
integral sobre el coeficiente de reflexion a la entrada de la red de adaptacion, en la que aparece
la constante K, que depende exclusivamente de la carga que se pretende adaptar:

*® 1
| (—)d <K 3.25
fo "\ 1) % (322

Esta integral admite una interpretacion especialmente util: representa el area de la adaptacion
disponible, que debe distribuirse a lo largo de todo el eje de frecuencias. El valor de la constante
K fija el area total disponible para reducir la reflexion, finita y dependiente unicamente de la
carga. Reducir dentro de la banda de interés consume parte de esa area, lo que obliga a degradar
la adaptacion fuera de ella. En consecuencia, ninguna red pasiva sin pérdidas puede mejorar
simultaneamente la adaptacion en todo el margen frecuencial: cualquier mejora local implica
necesariamente un empeoramiento en otra region del espectro.

La Figura 3-12 ilustra la forma ideal del coeficiente de reflexion que maximiza la adaptacion
en una banda finita bajo esta restriccion. La respuesta Optima presenta un comportamiento
rectangular: |T'| es minimo y constante dentro de la banda util, mientras que fuera de ella toma
el valor |I'| = 1. Esta forma no es arbitraria; es la distribucion que aprovecha de forma mas
eficiente el area de adaptacion disponible, concentrando toda la adaptacion en la banda de
interés y evitando desperdiciarla fuera de ella.

I'(w) A
1.0
Thin (w) T e— e
>
BW
0.0 4 >
wo w

Figura 3-12: Forma del coeficiente de reflexion que maximiza la adaptacion en una banda finita.

Sin embargo, esta respuesta ideal solo puede alcanzarse en el limite de redes de orden infinito.
Una red real, formada por un niimero finito de elementos, no puede generar una transicion
abrupta entre |T'|nin v [T| = 1. En su lugar, la aproximacion practica presenta un rizado tanto
dentro como fuera de la banda, consecuencia directa de las limitaciones de orden y de la
necesidad de cumplir simultdneamente la restriccion integral y la implementacion fisica de la
red [30]. Al aumentar el nimero de elementos el rizado disminuye, la adaptacion en banda
mejora y la transicion se vuelve mas pronunciada, pero la respuesta nunca supera la cota en
promedio, sino que se aproxima a ella de forma asintotica.

La especificacion de la ESA fija la banda de operacion entre 6.5 y 11.5 MHz. Durante el disefio
se consider6 la posibilidad de extender la banda hacia abajo aproximadamente 0.5 MHz para
compensar las pérdidas adicionales que aparecerdn cuando se introduzcan los modelos no
ideales de los elementos concentrados, aspecto que se desarrolla en el apartado siguiente. Sin
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embargo, al analizar el comportamiento del limite de Bode—Fano se observa que esta
ampliacion no es beneficiosa. Al aumentar el ancho de banda, el area de adaptacion disponible
debe repartirse sobre un intervalo mayor y el nivel minimo alcanzable de adaptacién empeora.
Por tanto, ensanchar la banda con el objetivo de reducir el efecto del redondeo de la banda no
compensa la nueva cota maxima de adaptacion impuesta por este limite fisico.

El caso que ocupa a este trabajo es mas exigente, porque el dipolo no es una carga canonica. Su
modelo equivalente de elementos concentrados, un circuito RLC serie con una capacidad en
paralelo mostrado en la Figura 2-5, no coincide con ninguna de las cuatro cargas de la Figura
3-11, de modo que la literatura no proporciona una expresion cerrada para su limite de
adaptacion [31] ni para la red de adaptacion Optima. Esto no significa que el limite no exista,
sigue presente como cota inferior del coeficiente de reflexiéon alcanzable, pero debe
identificarse de forma empirica en lugar de calcularse de forma analitica.

La Figura 3-13 ilustra este comportamiento para el modelo del dipolo en la banda de 6.5a 11.5
MHz, con un ancho de banda fraccional del 55.6%. Las trazas corresponden a redes de
adaptacion de orden creciente mostradas en Figura A, de cinco a diez elementos, implementadas
con elementos ideales mediante el proceso de optimizacion numérica que se detalla mas
adelante en la seccion 4.1, y la leyenda indica el coeficiente de reflexion promedio que cada
una alcanza en la banda. Al pasar de cinco a siete elementos la adaptacion media mejora de
forma apreciable, de unos 6.4 dB a cerca de 6.9 dB, pero a partir de ahi los coeficientes de
reflexion promedio dejan de mejorar y se agrupan en torno a 6.8 dB, de manera que afiadir mas
elementos apenas modifica el resultado. Esta saturacion es la firma del limite de Bode-Fano, la
red ha alcanzado la cota de adaptaciéon méxima que la carga permite y aumentar el orden de la
red ya no se traduce en mejor adaptacion.

-5.5 T T T
6 ]
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< —=T5 gems Tavar = -6.88 dB N
8.5} FX elems» ravg,x = -6.86 dB \\, ,'/‘ 7
ol ==Ly tems Davgy = -6.82 dB - |
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S X T TP I C RN \Qe> > \\b 9
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Figura 3-13: Aproximacion del limite de Bode-Fano a medida que se aumenta el nimero de elementos de la
red con FBW = 55.6%.

La Figura 3-14 repite el analisis sobre la banda de 6 a 11.5 MHz, con un ancho fraccional del
62.8%. Las redes de adaptacion obtenidas se muestran en la Figura B y sus coeficientes de
reflexion se muestran a continuacién con las trazas a color, a su vez se muestran en gris las
trazas correspondientes al analisis anterior de la Figura 3-13. La tendencia con el orden es la
misma, pero el nivel de saturacion se sitiia ahora en torno a 4.7 dB, unos 2 dB por debajo del
obtenido en la banda mas estrecha. Esta comparacion confirma de forma directa lo anticipado,
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ensanchar la banda endurece el limite y empeora la adaptacion alcanzable, por lo que la
extension de 0.5 MHz planteada inicialmente no se ha considerado viable y no se ha empleado
en el resto del trabajo ya que esta requeriria un elemento resistivo de mayor atenuacion.
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Figura 3-14: Aproximacion del limite de Bode-Fano a medida que se aumenta el nimero de elementos de
la red con FBW = 62.8%.

En conjunto, estas figuras muestran que, para una carga no candnica como el dipolo, el limite
de Bode-Fano no se obtiene mediante expresiones cerradas de la literatura, pero si se identifica
con claridad a partir de la tendencia asintdtica de las soluciones. La adaptacion mejora al
aumentar el orden y satura en un nivel que depende unicamente de la carga considerada y del
ancho de banda considerado. Para esta antena, ese techo se sitia en torno a 6.8 dB en la banda
del 55.6%.

Esta limitacion es la que dota de sentido al resto del trabajo. El dipolo es un radiante
intrinsecamente estrecho en banda, con una impedancia fuertemente dispersiva en frecuencia
que se traduce en un factor de calidad elevado [7]. El ancho de banda fraccional exigido por el
SRS, del 55.6%, junto con la especificacion de RL = 10dB, fuerza las soluciones a
aproximarse e incluso a superar la cota de adaptacion que una red sin pérdidas puede alcanzar,
situada en torno a 6.8 dB. Como una red pasiva sin pérdidas no puede superar ese limite por
mucho que se aumente su orden, satisfacer la especificacion obliga a emplear redes con
pérdidas, que reducen el coeficiente de reflexion a costa de introducir atenuacion adicional,
para proteger el transistor frente a las reflexiones del dipolo.
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3.4 ELEMENTOS CONCENTRADOS NO IDEALES

Hasta este punto las redes de adaptacion se han tratado como asociaciones de inductores y
condensadores ideales, sin pérdidas. Un componente real, sin embargo, se aparta de ese
comportamiento, ya que presenta una resistencia serie que disipa potencia y elementos parasitos
reactivos que desplazan su respuesta, a los que se suman, en los inductores con nucleo
magnético, las pérdidas del propio material. Estas no idealidades afectan de forma directa a las
dos magnitudes que definen la calidad de la red, la adaptacion y las pérdidas de insercion, y a
través de esta ltima a la potencia que finalmente se radia hacia el subsuelo y a la eficiencia
global del transmisor.

Su modelado es especialmente importante en este trabajo por tres motivos propios del SRS. El
primero es la baja frecuencia de operacidn, en torno a los 9 MHz, a la que la reactancia de los
elementos es pequena y las pérdidas internas dejan de ser despreciables frente a ella. El segundo
es el ancho de banda, ya que la red debe mantener un comportamiento controlado sobre todo el
margen de 6.5 a 11.5 MHz. El tercero es la propia especificacion de pérdidas de insercion, IL <
2 dB, que solo puede verificarse si las pérdidas 6hmicas de cada elemento se incorporan al
disefio desde el principio. Por ello, antes de abordar la sintesis de la red conviene establecer un
modelo eléctrico realista de cada componente y una métrica que cuantifique sus pérdidas, el
factor de calidad.

3.4.1 Modelo equivalente del condensador

El comportamiento de un condensador real puede describirse mediante el circuito equivalente
de la Figura 3-15, en el que a la capacidad ideal se afiaden los elementos que representan sus
mecanismos de pérdida y sus parasitos.

Rieak

|
0
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C

Figura 3-15: Modelo eléctrico de una capacidad

La resistencia en paralelo R;.,, modela la conductancia del dieléctrico, es decir, las pérdidas
por corriente de fuga debidas a que el aislante que separa las placas del condensador no es un
aislante perfecto. Se trata de una resistencia de valor muy elevado, por lo que su contribucion
a la disipacion es reducida. En serie con la capacidad aparecen una inductancia Ly y una
resistencia R asociadas a los electrodos y a los terminales del componente, que a frecuencias
altas determinan su frecuencia de auto-resonancia y su resistencia serie equivalente. A la
frecuencia de operacion de este disefio del SRS, ambos efectos son practicamente inapreciables,
ya que los electrodos presentan una superficie amplia por la que circula la corriente, lo que
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reduce tanto la densidad de corriente y con ella las pérdidas 6hmicas como la inductancia
parasita asociada. En consecuencia, los condensadores ofrecen factores de calidad muy
elevados en esta banda y no constituyen el elemento limitante de la red.

3.4.2 Modelo equivalente del inductor

El inductor real se modela mediante la inductancia ideal L en serie con una resistencia
dependiente de la frecuencia R;(f), y una capacidad en paralelo C,,;,q4, que agrupa los efectos
capacitivos del bobinado, tal como se muestra en la Figura 3-16 [32].

Cwind

o——LTIN—AMW ‘o)
L Ry(f)

Figura 3-16: Modelo eléctrico de un inductor

La resistencia serie R;(f) representa las pérdidas 6hmicas del componente y es el pardmetro
critico del inductor para aplicaciones de banda ancha, ya que crece con la frecuencia por efecto
pelicular, efecto de proximidad y, en los inductores con nlicleo magnético, por las pérdidas del
propio material. La capacidad C,,;,4, del inglés winding, modela la capacidad parésita entre las
espiras del bobinado, donde el recubrimiento aislante del conductor actia como dieléctrico. El
conjunto de todas estas pequefias capacidades se comporta como una capacidad en paralelo con
la inductancia y fija la frecuencia de auto-resonancia del componente. Conviene destacar que
estos parametros no son independientes entre si, por ejemplo para aumentar la inductancia es
necesario incrementar el nimero de espiras, lo que alarga la trayectoria del conductor y aumenta
la resistencia serie en DC y en alta frecuencia. Ese mismo aumento del nimero de espiras
incrementa también la capacidad parasita entre ellas, reduciendo la frecuencia de
auto-resonancia. En consecuencia, la obtencion de inductancias elevadas en un volumen
reducido implica de forma inevitable un aumento simultdneo de R (f)y de C,ying, 10 que limita
el factor de calidad alcanzable a frecuencias tan bajas como 9 MHz debido a la baja reactancia
que presenta el elemento en comparacion con las pérdidas.

3.4.3 Factor de calidad (Q factor)

El factor de calidad cuantifica la relacion entre la energia almacenada y la disipada por ciclo, y
para un elemento reactivo se define como el cociente entre su reactancia y su resistencia serie
tal y como muestra la ecuacion (3.26) [9]:

0== (3.26)
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En un inductor, X = wL, de modo que Q = wL/Ry(f). El mecanismo de pérdidas dominante
en la banda de interés es el efecto pelicular, que confina la corriente a una capa superficial del
conductor de espesor igual a la profundidad de penetracion,

2

1
wpo Jrfuo
donde py ason la permeabilidad y la conductividad del material. A 9 MHz, la profundidad de
penetracion en cobre es del orden de 22 um, por lo que la corriente circula por una corona de

espesor reducido. La resistencia en alta frecuencia de un hilo de radio ase aproxima por

_pt 5 E (3.28)
“ 7 2mas  a
lo que muestra que la resistencia crece con la raiz de la frecuencia y disminuye con el radio del
conductor. A este mecanismo se afiade el efecto de proximidad, por el que el campo de las
espiras vecinas induce corrientes pardsitas que aumentan la resistencia efectiva del bobinado
[33].

5= (3.27)

El factor de calidad de un inductor real presenta una caracteristica en forma de campana con un
maximo a una frecuencia determinada. Esta forma no se explica por el efecto pelicular por si

solo, ya que si la resistencia creciera Unicamente como \/7 , el cociente Q = wL/R;
aumentaria de forma mondtona, ya que la reactancia crece linealmente y lo haria mas deprisa
que la resistencia. El maximo aparece debido a que al aumentar la frecuencia, intervienen
mecanismos adicionales que reducen el factor de calidad, y estos mecanismos dependen de la
tecnologia del inductor.

En los inductores con nticleo de ferrita, el material se describe mediante una permeabilidad
compleja cuya parte imaginaria representa las pérdidas magnéticas por histéresis y por
corrientes de Foucault [32]. Estas pérdidas se traducen en una resistencia serie adicional que
crece con la frecuencia mas rapido que la reactancia, de modo que el factor de calidad alcanza
un maximo y cae a partir de ese punto. Por ello, el pico de Q en inductores de ferrita aparece a
frecuencias relativamente bajas, muy por debajo de su frecuencia de auto-resonancia.

En los inductores de nucleo de aire, en cambio, no existen pérdidas magnéticas y la caida del
factor de calidad se debe a la capacidad parasita entre espiras. Esta capacidad, Cy,4, forma un
circuito resonante con la inductancia y fija la frecuencia de auto-resonancia del componente. A
medida que la frecuencia se aproxima a dicha resonancia, parte de la corriente pasa a circular
por el camino capacitivo en lugar de almacenar energia magnética disminuyendo asi el factor
de calidad del inductor

Las curvas tipicas del factor de calidad en funcién de la frecuencia para varios inductores con
nucleo de ferrita de la serie 0402AF [34] se muestran en la Figura 3-17.
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Figura 3-17: Factor de calidad en funcion de la frecuencia para inductores con nticleo de ferrita 0402AF [34].

El detalle de la contribucion de cada término puede apreciarse en la Figura 3-18 mostrada a
continuacion, donde se representan por separado la reactancia inductiva, la resistencia serie y
el factor de calidad resultante para un inductor 0402AF-181XJ de 180 nH con nucleo de ferrita
de la serie 0402AF [34]. La reactancia crece de forma lineal con la frecuencia, mientras que la
resistencia serie aumenta lentamente en bajas frecuencias, dominada por la resistencia en
continua. A partir de cierta frecuencia aparece un punto donde la pendiente de R;(f) supera a
la de X; marcado con el cursor Omax en la curva de Ry(f), momento en el que comienzan a
intervenir el efecto pelicular y las pérdidas del nucleo. Estos mecanismos hacen que R, pase de
crecer mas despacio que X; a crecer mas deprisa, y ese cambio de régimen es precisamente el
que genera el maximo del factor de calidad. A partir de ese punto, la resistencia Ry aumenta
mas rapido que la reactancia y el cociente Q = X; /R comienza a disminuir, reproduciendo la
caracteristica en forma de campana con un maximo situado en torno a 13 MHz.
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Figura 3-18: Factor de calidad, reactancia inductiva y resistencia serie para un inductor de 180 nH con nucleo
de ferrita.

La banda de operacion del SRS, entre 6.5 y 11.5 MHz, queda por debajo de ese maximo, de
modo que se trabaja en una zona en la que el factor de calidad est4 limitado por la resistencia
serie del componente y no por la auto-resonancia. Para los inductores de ferrita este factor de
calidad es del orden de 12 en la banda, un valor reducido que condiciona el rendimiento de la
red y motiva la biisqueda de tecnologias de inductor con menores pérdidas.
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3.4.4 Tecnologias de inductor: nticleo de aire, ceramico y ferrita

La eleccion de la tecnologia del inductor es un aspecto importante del disefio. La impedancia
de entrada del dipolo es elevada y varia de forma significativa con la frecuencia, por lo que su
compensacion requiere inductancias relativamente grandes, tipicamente entre 100nH y 1.5 pH,
para proporcionar la reactancia necesaria en torno a 9 MHz. Obtener inductancias de este orden
obliga a aumentar el nimero de espiras, lo que incrementa la longitud del conductor y la
resistencia serie, o bien a utilizar un ntcleo magnético que reduce el niumero de espiras
necesarias a costa de introducir pérdidas en el material. En ambos casos el factor de calidad
disminuye.

Para evaluar este compromiso se comparan tres familias de inductores del mismo fabricante,
Coilcraft, con valores de inductancia solapados dentro del rango requerido y orientadas a
aplicaciones de RF. La tnica diferencia entre ellas es el material del nacleo: la serie de nucleo
de aire 1515SQ [35], la serie de nucleo de ferrita 0402AF [34] y la serie de nticleo ceramico
0402HL [36]. La Tabla 3 resume sus caracteristicas principales.

Serie Nucleo Inductancia Qtyp SRF
1515SQ Aire 47-500 nH 140-180 @ 50 MHz 1.8 GHz
0402HL Ceramico 270-820 nH 11-13 @ 25 MHz 165-600 MHz
0402AF Ferrita 20-560 nH 14-16 (1-100MHz) 0.6-2.6 GHz

Tabla 3: Comparativa de las tecnologias de inductores

A continuacion, en la Figura 3-19 se muestra una imagen representativa de cada tecnologia de
inductor.

N e o

Figura 3-19: Tipos de inductores comerciales: niicleo de aire, ntcleo de ferrita y niicleo ceramico (de
izquierda a derecha).

En la imagen se aprecia la diferencia en la seccion del conductor y en el volumen fisico de cada
tecnologia. El inductor de ntcleo de aire utiliza un hilo de didmetro mayor que los inductores
ceramicos y de ferrita, cuyo conductor es mas fino. Esta diferencia en la seccion efectiva del
conductor explica buena parte de la variacion en el factor de calidad, ya que un hilo mas grueso
reduce la resistencia serie asociada al efecto pelicular.

El inductor de nucleo de aire no dispone de apantallamiento magnético. El campo generado por
la corriente se extiende de forma mas amplia fuera del componente y presenta un alcance lateral
mayor. Esto implica una interaccidn mas intensa con elementos cercanos y condiciona el diseflo
del layout por el riesgo de acoplamiento magnético entre inductores, fendmeno que serd
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explorado en la seccion 5.3.3. En cambio, los inductores ceramicos y de ferrita presentan una
geometria mas compacta y un campo mas confinado, aunque a costa de mayores pérdidas y por
tanto un factor de calidad reducido.

Desde el punto de vista eléctrico, el inductor de ntcleo de aire combina un conductor de gran
seccidn con la ausencia de pérdidas magnéticas en su nucleo, lo que le permite alcanzar factores
de calidad del orden de 140 a 180 en la banda de HF-VHF, lo que representa valores imposibles
de encontrar en ferritas. El inductor ceramico, con un conductor mas fino y un mayor niamero
de espiras para obtener inductancias elevadas, presenta factores de calidad del ordende 11 a 13
a 25 MHz. Su nucleo ceramico no es magnético, por lo que no introduce pérdidas adicionales,
pero tampoco contribuye a la inductancia, simplemente aporta rigidez mecanica y mantiene la
forma del devanado. El inductor de ferrita, con un conductor igualmente fino y un nucleo
magnético que disipa energia por histéresis y corrientes de Foucault [32], alcanza factores de
calidad maximos en torno a 12, aunque permite inductancias elevadas en un volumen reducido.
En los tres casos, la frecuencia de auto-resonancia queda muy por encima de la banda de
operacion, de modo que la diferencia realmente relevante entre tecnologias es el factor de
calidad. Por ello, en los capitulos siguientes se presta especial atencion a este parametro, ademas
del tamaio de los elementos.

3.4.5 Impacto del factor de calidad finito en la red de adaptacién

Para ilustrar el efecto de las pérdidas sobre la respuesta de la red conviene adelantar, a modo de
ejemplo, una red de adaptacion representativa, en concreto una de siete elementos formada por
cuatro inductores y tres condensadores. No es necesario en este punto detallar como se obtiene,
lo que se aborda en el capitulo de disefio, ya que lo relevante aqui no es la red en si, sino
comparar su respuesta suponiendo elementos ideales y suponiendo elementos con un factor de
calidad finito.

La Figura 3-20 muestra la respuesta en parametros S de esta red con elementos ideales, junto
con su retardo de grupo. Las pérdidas de insercion se mantienen proximas a 1 dB en la banda y
la adaptacion se sitiia en torno al techo de Bode-Fano de la carga. La red se comporta como un
filtro paso alto, con una banda de transicion abrupta en el extremo inferior, en torno a 6.5 MHz,
por debajo de la cual la transmision cae rapidamente, y una banda de paso plana por encima. El
retardo de grupo, representado en el eje derecho, no es constante, sino que alcanza su valor
maximo, del orden de 17 ns, precisamente en esa banda de transicion a 6.5 MHz, y disminuye
hacia el resto de la banda.
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Figura 3-20: Respuesta en parametros S de la red de adaptacion implementada con elementos ideales.

La Figura 3-21 corresponde exactamente a la misma red, con idéntica topologia y los mismos
valores de los elementos. La tinica diferencia es que se ha asignado a los inductores un factor
de calidad finito, Q = 12, representativo de un inductor de nacleo de ferrita en esta banda,
mientras que los condensadores se mantienen como ideales por su factor de calidad muy
elevado. Todo el cambio observado entre ambas figuras se debe, por tanto, exclusivamente a
las pérdidas 6hmicas que introduce un Q finito en los inductores de la red.
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Figura 3-21: Efecto del factor de calidad finito (Q=12) sobre la respuesta en parametros S de la red de
adaptacion de 7 elementos.

El origen fisico de este cambio est4 en la forma en que la red gestiona la energia. Cada elemento
reactivo almacena energia en su campo, magnético en los inductores y eléctrico en los
condensadores, y la intercambia ciclo a ciclo con el resto de la red a medida que la sefial la
atraviesa. Un inductor real disipa parte de esa energia en su resistencia serie, Rs = wL/Q, de
manera que cuanto menor es el factor de calidad, mayor es la fraccion de potencia que se pierde
en forma de calor en lugar de llegar a la antena, lo que reduce el pardmetro de transmision S, .

Esta reduccioén no es uniforme. La atenuacion introducida por un factor de calidad finito es
inversamente proporcional al Q y proporcional al retardo de grupo de la red, es decir, al tiempo
que la energia permanece almacenada en sus elementos antes de alcanzar la carga [9], de modo
que el efecto es mas notorio a las frecuencias a las que el retardo de grupo es més grande. Como
se observa en la Figura 3-21, el redondeo de las pérdidas de insercion aparece unicamente en la
banda de transicion del filtro paso alto, en el extremo inferior, justo en la zona donde el retardo
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de grupo es mayor. Alli las pérdidas de insercioén se redondean hasta unos 6 dB en el borde
inferior de la banda, mientras que en el resto de la banda de paso aumentan de forma mucho
mas moderada, hasta alcanzar los 2.2 dB. El extremo superior, donde el retardo de grupo es
pequefio, apenas se ve afectado.

Este redondeo afecta directamente al sistema del SRS, ya que el aumento de las pérdidas de
insercion reduce la potencia radiada y, por tanto, la penetracion, esta pérdida de potencia
radiada en la parte baja de la banda se traduce a su vez en una reduccion del ancho de banda
efectivo y por lo tanto una reduccion de la resolucion en rango del instrumento.
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4 METODOLOGIA

4.1 SOFTWARE DE EXPLORACION DE TOPOLOGIAS

La metodologia de disefio de las redes de adaptacion ha seguido un esquema automatizado, en
el que todas las combinaciones de elementos en topologia Ladder han sido evaluadas y
optimizadas individualmente mediante un algoritmo automatizado de exploracion de topologias
desarrollado en [37], cuyo diagrama de flujo se muestra en la Figura 4-6. Esta herramienta,
presentada en el contexto del disefio de redes de adaptacion para amplificadores de potencia, se
ha empleado en este trabajo para obtener las topologias candidatas para la antena del SRS. Este
software recibe como parametros de entrada la impedancia de carga, en nuestro caso Z,,,; que
se adjunta en el Anexo A: Impedancia de entrada del dipolo, ademés se debe especificar el
vector de frecuencias usado para la optimizacion. En nuestro caso el vector de frecuencias se
ha diezmado para optimizar simplemente con 11 puntos, ya que afiadir mas puntos aumentaria
el tiempo de simulacion de manera directa sin un beneficio notorio para la optimizacion.
También se debe especificar la impedancia de entrada a la que se pretende adaptar la
impedancia de carga, en nuestro caso 50 ohmios como se especifico en la seccion 1.2. Primero
se deben establecer los elementos permitidos para la optimizacion, que en nuestro caso se limita
a capacidades y bobinas ya que el uso de elementos distribuidos queda descartado debido a su
gran tamano. Es importante establecer los limites inferiores y superiores de los valores que
pueden adquirir los elementos para limitar el espacio de busqueda a un rango de valores logico
en funcion de cada elemento.

Para comenzar la fase de busqueda es necesario establecer el tamafio de la red resultante, por
lo tanto, debemos introducir el nimero de elementos que componen la topologia, cabe tener en
cuenta que el nimero de combinaciones posibles para un numero determinado de elementos
escala de forma exponencial segun la siguiente expresion de combinatoria:

N
Neopo = A5t “

Donde Agjem, €s €l nimero de elementos permitidos, Ny €s €l nimero de elementos que
componen la red y Niyp, €8 €l namero resultante de combinaciones posibles. El algoritmo
discrimina entre elementos en serie y en derivacion ya que cada uno tiene una matriz ABCD
asociada distinta, tal y como se muestra en la Figura 3-9 de la seccion 3.2. Por lo tanto, en
nuestro caso Aqe;m = 4 ya que tenemos; capacidad serie, capacidad en derivacion, inductor
serie e inductor en derivacion.

Debido a este crecimiento exponencial es necesario implementar un paso previo de filtrado de
topologias redundantes, ya que dentro de este N, que mencionamos antes existen muchas
topologias que, pese a tener los elementos en orden distinto presentan un comportamiento
equivalente. A continuacion, la Figura 4-1 ejemplifica 3 topologias que el software debe ser
capaz de detectar la redundancia y eliminar los duplicados.
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Figura 4-1: Ejemplo de topologias redundantes equivalentes para una red de 3 elementos.

Este proceso de filtrado cobra importancia a medida que se aumenta el numero de elementos
que conforman la topologia, ya que el niumero total de combinaciones crece de forma
exponencial y se vuelve inabordable sin un filtrado eficiente. En la Figura 4-2, se muestra la
comparativa entre el numero de topologias antes y después de filtrar, notar que la escala es
logaritmica, con lo que en el caso de N, = 10 el nimero de topologias después del filtrado
se reduce en dos Ordenes de magnitud pasando de Niop, = 10° a Ntopo = 103 después de
filtrar.

| Topologias sin filtrar 112
5 | Topologias filtradas
* 107 g Tiempo de simulacion
= 110
=)
210%¢ —
2 18 £
= =3
310 {6 £
g ol ' =
g 10 14
Z
10' ¢ I II I I 12
L 0
3 4 5 6 7 8 9 10

Longitud de la topologia ( Neem)

Figura 4-2: Numero de topologias antes y después del filtrado y tiempo de ejecucion en funcion Nyjepy, .

La Figura 4-2 muestra a su vez el tiempo de simulacion en color amarillo, se puede observar
claramente como sigue una tendencia exponencial, donde la pendiente va aumentando
rapidamente al aumentar el eje de las abscisas.

El diagrama de flujo del algoritmo completo se muestra en la Figura 4-6, donde se observa el
bucle principal de optimizacion. La optimizacion se lleva a cabo mediante la funcion fmincon
de MATLAB [38]. Notar que la topologia se define por un vector de la siguiente forma
topology = [3,4,5, ...,5], en el que cada una de las posiciones del vector hace referencia a un
elemento de la red. Los elementos se codifican mediante un nimero que tiene asociado cada
uno, para el caso de una red de elementos concentrados sin pérdidas, los elementos que
emplearemos en la optimizacion siguen la correspondencia mostrada en la Figura 4-3. El
modelado de los elementos con factor de calidad finito, necesario para la rama de E-mode GaN,
se incorpora a esta misma herramienta en la seccion 6.2.
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® = O,

Figura 4-3: Codificacion numérica de los elementos concentrados empleada por el algoritmo.

El algoritmo guarda los valores asociados a cada uno de los elementos en un vector de la forma
X0 = [C,[pF], C,[pF], L3[nH], ..., Cy[pF]], esto permite al algoritmo guardar una topologia
unicamente mediante el vector fopology y el vector X0.

Una vez filtradas las topologias, el algoritmo carga la topologia a evaluar. Se establece un valor
inicial de todos los elementos de forma aleatoria y se guarda en X0. En el caso de las
capacidades y los inductores el parametro de optimizacion es la capacitancia C y la inductancia
L respectivamente. Para cada iteracion de la optimizacion por gradiente [39], se generan las
matrices ABCD de cada elemento de la topologia mediante las ecuaciones mencionadas en el
capitulo 3. A continuacion, se calcula la matriz ABCD equivalente del conjunto como el
producto de matrices en cascada, seguidamente se carga esa matriz ABCD con la impedancia
de la antena Z,,; y se calcula la impedancia de entrada Z;, del conjunto segiin muestra la

Figura 4-4.
Pl O—Ii ABCDmn  |— Zant

Zin

Figura 4-4: Matriz ABCD equivalente cargada con Zant.

La impedancia de entrada de una matriz ABCD cargada con una impedancia arbitraria se puede
calcular de forma sencilla mediante la relacion (4.2), en la que A,B,C y D también dependen de
la frecuencia pero se ha omitido por simplificar la notacion.

Zo (X0, ) = AX0) - Zane(f) + B(X0)

' C(X0) - Zane(f) + D(X0)

Una vez obtenida la impedancia de entrada es necesario calcular el coeficiente de reflexion a la

entrada, esta figura de mérito se emplea en la funcion de coste para calcular el coste asociado

de la iteracion actual y poder actualizar los valores dentro de X0 en funcion del gradiente de la

funcién de coste. Por lo tanto, el primer paso es calcular el I, (X0, f) segin se muestra en la
ecuacion (4.3) donde se ha seleccionado Z, = 504 por simplicidad.

Zinun(f) — 50 (4.3)
Zinun(f) +50

(4.2)

Fin(XO:f) =

U "‘ B 55 Adria Moya Chica



El coeficiente de reflexion a la entrada es la magnitud sobre la que opera la optimizacion. La
funcion de coste se define como la suma ponderada del error cuadratico entre el coeficiente de
reflexion obtenido y un coeficiente objetivo I,,,, evaluada en los Ngy.eq puntos del vector de

frecuencias, segun la ecuacion (4.4).

Nfreq
2
J0) = > wp + [TinX0,1) = Tope(f))
=1
El término |F m(X0) — Fopt|2 es la distancia al cuadrado en el plano complejo entre el

(4.4)

coeficiente de reflexion de la red para los elementos (X0) y el objetivo, por lo que recoge en
una unica cantidad el error de modulo y el de fase. El factor wy es un vector de pesos por
frecuencia que permite aumentar la contribucion al coste de los extremos de la banda, donde la
adaptacion es mas exigente.

En este trabajo el objetivo es desplazar la impedancia de la antena al centro de la carta, es decir
es equivalente a imponer I',,,(f) = 0 en toda la banda. Con esta particularizacion la funcion

de coste queda seglin la ecuacion (4.5).

Nfreq

JX0) = > wp - [T (X0, P 42
f=1

Esta forma cuadratica es no negativa, es suave respecto a los valores de los elementos y no
penaliza que la adaptacion supere localmente al objetivo, lo que la hace adecuada para el
método de gradiente que emplea fmincon. Esta funcion de coste base estd orientada
exclusivamente a la adaptacion. En la seccion 6.3 se extiende para incorporar una penalizacion
de las pérdidas de insercion, necesaria al disefar las redes con elementos de factor de calidad
finito para la rama de E-mode GaN.

La funcion fmincon calcula el gradiente de la funcion de coste y actualiza los valores de los
elementos para reducir J(X0). Cuando el coste deja de disminuir, se selecciona un nuevo vector
X0 inicial de forma aleatoria y se repite la optimizacion. El proceso se ejecuta K veces con
distintos vectores iniciales, lo que aumenta la probabilidad de alcanzar el minimo global y
reduce el riesgo de caer en minimos locales del espacio de busqueda. De las K realizaciones se
conserva el vector X0 de menor coste. Este bucle externo se corresponde con el diagrama de
flujo de la Figura 4-6. A continuacion, se carga la siguiente topologia y se optimiza del mismo
modo. Una vez recorridas todas las topologias, se ordenan en un ranking final segun el coste
asociado a cada una. Las mejores soluciones se visualizan representando los coeficientes de
reflexion de entrada y de salida sobre la carta de Smith. La Figura 4-5 muestra, a modo de
ejemplo, las cuatro topologias de menor coste para una red de cinco elementos.
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Figura 4-5: Visualizacion del ranking de topologias mediante el coeficiente de reflexion en las cartas de Smith
(entrada roja, salida azul).

En las cartas de Smith, se observa el coeficiente de reflexion de la entrada [, (f) en color rojo,
este debe estar lo mas cerca posible del centro de la carta, que coincide con el I, = 0 marcado
en amarillo. La impedancia de la antena, mostrada en color verde, actiia como referencia para
evaluar la adaptacion en la interfaz MN-antena. El coeficiente de reflexion de salida,
representado en azul, no forma parte directa del proceso de optimizacion, ya que la optimizacion
se realiza Unicamente sobre [, . Sin embargo, de manera natural, las soluciones que
proporcionan un mejor comportamiento global son aquellas en las que la impedancia de salida
de la red se aproxima a la impedancia de la antena, lo que reduce las reflexiones en la interfaz

y, en consecuencia, contribuye a minimizar [j,.
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Figura 4-6: Diagrama de flujo del algoritmo de exploracion y optimizacion de topologias.
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4.2 ANALISIS DE ROBUSTEZ MEDIANTE EL METODO DE MONTE CARLO

El estudio de la robustez de las topologias constituye un paso esencial antes de seleccionar la
red de adaptacion mas adecuada para la antena del SRS, ya que el algoritmo de exploracion de
topologias inicamente clasifica las soluciones en funcién del minimo coste de adaptacion, pero
no permite compararlas en términos de robustez frente a variaciones de los componentes.

Este andlisis es especialmente relevante en aplicaciones espaciales, donde las condiciones
ambientales provocan variaciones térmicas que afectan directamente al valor efectivo de los
elementos pasivos, y donde el transistor del HPA debe mantenerse en todo momento dentro de
un margen de seguridad respecto a sus maximum ratings. Tanto inductores como capacitores
presentan fluctuaciones en su inductancia y capacitancia debido a fendmenos como la dilatacion
térmica de los conductores, la variacion de las dimensiones del dieléctrico o los coeficientes de
temperatura propios de cada tecnologia. Estas fluctuaciones se traducen directamente en
variaciones de la reactancia de cada elemento, lo que modifica la transformacién de
impedancias que realiza la red y puede degradar significativamente la adaptacion,
comprometiendo dicho margen de seguridad. Por ello, es imprescindible evaluar la sensibilidad
de cada topologia a dichas perturbaciones.

Para ello, se propone un analisis de robustez basado en un método Monte Carlo [10] aplicado
sobre las topologias con menor coste obtenido en la fase de optimizacion. El método consiste
en repetir el calculo del coste desviando aleatoriamente los valores nominales de los elementos
dentro de un rango que representa sus tolerancias y derivas térmicas. De este modo, es posible
cuantificar como de sensible es cada topologia a pequefias variaciones en los componentes vy,
por tanto, identificar aquellas configuraciones que mantienen un comportamiento estable bajo
condiciones no ideales.

A modo ilustrativo, en la Figura 4-7 se muestra la comparacion en términos de robustez entre
dos redes de adaptacion de dos elementos. En este caso, es posible representar el coste en un
espacio tridimensional donde cada punto corresponde a una combinacion de C y L, lo que
permite visualizar de forma intuitiva la sensibilidad de cada topologia frente a desviaciones en
los valores de sus componentes.

Solucion A Solucion B

10.7

e 0.6

;'; J 0.2 ;'_’ .| »
ot ‘ 0.1 ¥y i
94t o :
C 33 L C 33 L
Lavga = -2.76 dB Laep = -7.27 dB

Figura 4-7: Comparativa de robustez frente a tolerancias de dos redes de adaptacion de 2 elementos.
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Se puede observar en la Figura 4-7 que la solucion A presenta un coste nominal menor que la
solucion B; sin embargo, la solucion B muestra una mayor robustez frente a desviaciones en
los valores de los componentes. Esta robustez puede evaluarse, por ejemplo, calculando el
promedio del coste obtenido en las N realizaciones del método Monte Carlo y comparando
dicho coste medio entre topologias. En el ejemplo ilustrativo de la Figura 4-7, la solucion A
presenta un coste nominal mas bajo, pero un coste promedio mayor, lo que indica una mayor
sensibilidad a variaciones respecto a la solucion B. El trade-off entre coste nominal y robustez
debe considerarse en funcion de los requisitos de cada aplicacion.

El analisis final se basa en estudiar la dispersion del coste obtenida en las N realizaciones del
método Monte Carlo. Esta dispersion se cuantifica mediante la desviacion estdndar, una medida
estadistica que evaltia cuanto se alejan los valores individuales del coste respecto al coste
medio. La desviacion estandar puede interpretarse como un error cuadratico medio respecto a
la media y proporciona una estimacion directa de la sensibilidad de la topologia frente a
variaciones en los valores de los componentes.

No obstante, la desviacion estandar absoluta depende de la escala del coste, lo que impide
comparar topologias con costes nominales distintos. Como el objetivo es cuantificar
unicamente la robustez, y no el valor absoluto del coste, es necesario expresar la dispersion de
forma relativa. Para ello se utiliza la desviacion normalizada, definida como la desviacion
estandar dividida por el coste nominal de la topologia, lo que proporciona una medida
adimensional y directamente comparable entre topologias. La robustez se cuantifica a partir de
las N realizaciones del método Monte Carlo mediante dos magnitudes estadisticas. En primer
lugar, se calcula el coste medio, mostrado en la ecuacion (4.6):

1 N-1
Ky =Nzojn (4.6)
n=

donde J, es el coste obtenido en la realizacion n. A continuacion, la ecuacion (4.7) muestra el
calculo de la desviacion estandar que mide la dispersion de los valores de coste alrededor de la
media:

1 ~—N-1

0y = N n=O(Jn _.u])z

4.7)

Finalmente, para evaluar la robustez de forma independiente de la escala del coste, se define la
desviacion estandar normalizada (0;) segin la ecuacion (4.8), donde ], es el coste nominal de
la topologia:
o
— _ "

Jo

Una dispersion normalizada reducida indica que la topologia mantiene un comportamiento
estable ante variaciones en los valores de los componentes, mientras que una dispersion
normalizada elevada indica una mayor sensibilidad.

El ranking de robustez se basa en la métrica de la desviacion normalizada, lo que permite
ordenar las topologias de izquierda a derecha seglin su robustez, siendo la primera la més
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robusta. Una forma visual de representar esta informacion es mediante un grafico tipo boxplot,
mostrado en la Figura 4-8, donde el rectangulo azul representa el intervalo comprendido entre
el primer cuartil (Q1) y el tercer cuartil (Q3), es decir, el 50% central de los valores obtenidos
en las realizaciones del método Monte Carlo.
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Figura 4-8: Ranking de robustez de topologias mediante diagramas de caja (boxplot) de la dispersion del coste

Sobre cada boxplot se muestra un asterisco fucsia que indica el coste nominal, mientras que la
linea naranja marca la mediana del coste. Las lineas grises verticales se extienden desde el valor
minimo hasta el valor maximo no atipico y permiten visualizar la amplitud de la distribucion,
mientras que los puntos naranjas representan los valores atipicos (outliers), correspondientes a
realizaciones que se alejan significativamente del comportamiento tipico. Este tipo de
representacion permite comparar de forma visual el coste nominal, la dispersion del coste y la
presencia de valores extremos, proporcionando una herramienta intuitiva y eficaz para evaluar
la robustez relativa de cada topologia.

En el ejemplo de la Figura 4-8 se muestra el ranking de robustez de dos topologias: una de 2
elementos y otra de 6 elementos. La topologia de 2 elementos aparece en primera posicion
porque presenta una dispersion claramente menor, un rango intercuartilico mas estrecho y un
numero reducido de valores atipicos. Aunque su coste nominal [, es mas alto, su
comportamiento frente a tolerancias es mas estable y, por tanto, mas robusto. En cambio, la
topologia de 6 elementos, pese a ofrecer un coste nominal inferior, muestra una distribucion
mucho més amplia y una mayor presencia de outliers, lo que indica una sensibilidad mayor a
variaciones en los componentes. Por este motivo queda situada a la derecha en el ranking,
reflejando que su menor coste ideal se obtiene a costa de una robustez significativamente
inferior.
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5 RED DE ADAPTACION PARA HPA CON TECNOLOGIA GAN

5.1 MOTIVACION

El objetivo de esta seccion es estudiar las redes de adaptacion disefiadas para el dipolo de 16 m
cuando se emplea un transistor GaN cléasico en el amplificador de potencia. Este tipo de
dispositivos ofrece una alta eficiencia y una elevada potencia de salida a la frecuencia de
operacion del RADAR; sin embargo, presentan una limitacion critica cuando la carga varia
significativamente con la frecuencia dentro de la banda de trabajo: su baja tension de ruptura
del canal. Al operar con potencias del orden de 53 dBm (= 200 W), cualquier desadaptacion
de impedancias en la interfaz entre el HPA y la antena puede generar una cantidad considerable
de potencia reflejada. Esta potencia reflejada obliga al transistor a trabajar en un régimen
inseguro, ya que la tension de drenador puede experimentar fluctuaciones no contempladas en
el disefio del amplificador. Dichas fluctuaciones pueden acelerar la degradacion del dispositivo
y reducir de forma significativa su vida util.

Por este motivo, en esta seccion se disefia una red de adaptacion que garantice pérdidas de
retorno superiores a 10dB en toda la banda de operacion, asegurando asi una proteccion
adecuada del transistor frente a reflexiones y proporcionando una carga estable que permita una
transferencia de potencia correcta hacia la antena.

5.2 DISENO DE LA RED DE ADAPTACION CON ELEMENTOS IDEALES

El primer paso en el disefio de la red de adaptacion consiste en explorar las distintas topologias
ideales con un numero creciente de elementos, con el objetivo de identificar qué
configuraciones resultan mas adecuadas para adaptar la impedancia de entrada del dipolo
mostrada en la Tabla 7 en la banda de 6.5-11.5 MHz. El coeficiente de reflexion resultante de
esta exploracion, correspondiente a las topologias de menor coste mostradas en la Figura A, se
muestra en la Figura 3-13, la misma que se empled en la seccion 3.3 del marco tedrico. En dicho
capitulo se explico el limite de Bode-Fano y se observé que la carga del dipolo no es candnica,
por lo que no puede calcularse mediante una expresion cerrada. Por este motivo el limite se
infiri6 a partir de la saturacion de la adaptacion promedio al aumentar el nimero de elementos.

A partir de esta exploracion se observa que la topologia de 7 elementos es la que presenta el
coeficiente de reflexion promedio mas bajo en la banda I';,;.,, = —6.88 dB. Ademas, a partir
de este nimero de elementos la mejora del coeficiente de reflexion promedio se satura, ya que
las topologias de 8, 9 y 10 elementos no lo reducen de forma significativa simplemente
disminuyen el rizado. Por este motivo, la topologia de 7 elementos representa en primera
instancia una solucion con la misma optimalidad nominal que las topologias de més elementos.
Sin embargo para seleccionar la topologia a fabricar es necesario estudiar la robustez de las
topologias de menor coste para cada numero de elementos. Para ello se emplea el script que
implementa el método de Monte Carlo explicado en la seccion 4.2 con N = 1000 realizaciones.
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Los resultados del estudio de robustez se muestran a continuacion en un boxplot en el que se
ordenan las topologias de mayor a menor robustez, de izquierda a derecha.
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Figura 5-1: Estudio de la robustez de las soluciones de 5 a 10 elementos mediante el método de Monte Carlo
en formato box plot.

Tal y como se observa en la Figura 5-1, el coste nominal disminuye progresivamente al
aumentar el nimero de elementos de la red de adaptacion. No obstante, esta tendencia se va
haciendo cada vez mas plana a partir de aproximadamente siete elementos, donde la adaptacion
comienza a saturarse y las mejoras obtenidas al afiadir mas elementos resultan cada vez menos
significativas. Este comportamiento indica que la red se encuentra ya muy proxima al limite de
adaptacion teorico de Bode—Fano para la impedancia del dipolo.

Por el contrario, la dispersion de los resultados obtenidos mediante el andlisis Monte Carlo
sigue aumentando con el nimero de elementos. Este efecto se refleja en el ensanchamiento
progresivo del rango intercuartilico (delimitado por las lineas azules) y en el incremento del
numero de valores atipicos (cruces naranjas), lo que implica una mayor sensibilidad frente a las
tolerancias en los elementos que componen la red.

Dado que el objetivo de este capitulo es obtener una red de adaptacion con 10 dB de pérdidas
de retorno manteniendo una robustez adecuada frente a desviaciones en los valores de los
elementos, se ha seleccionado la topologia de siete elementos. Como muestra la Figura 5-1, esta
topologia coincide con el punto a partir del cual el coste nominal se encuentra practicamente
saturado, de modo que las topologias de orden superior no aportan mejoras apreciables en la
adaptacion mientras que si presentan una degradacion progresiva de la robustez. El esquematico
de la topologia seleccionada se muestra a continuacion en la Figura 5-2:
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topologia = |6,3,6,3,6,3,6|

” C2=450 pF ” C4 =470 pF ” C6 =200 pF
Po | | | or

L1=0.9uH L3=370nH L5 =450 nH L7=1380 nH

Figura 5-2: Topologia seleccionada de 7 elementos con componentes ideales.

Se puede observar que la topologia resultante de siete elementos encontrada se trata de un filtro
paso alto, pues esta presenta elementos capacitivos en serie, que se comportan como
cortocircuitos a altas frecuencias y elementos inductivos en derivacion a masa, lo que se
comporta como un cortocircuito a frecuencias bajas. Como es de esperar, puesto que el limite
de Bode-Fano se encuentra alrededor de |0 | = 6.8 dB, la red de adaptacion sin pérdidas
no cumple la especificacion de 10 dB de pérdidas de retorno en toda la banda. A continuacion,
se muestra la respuesta de la red de la Figura 5-2, donde se observa con claridad el
comportamiento de filtro paso alto.

IL_max RL _min
freq=6.900 MHz freq=6.900 MHz
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Figura 5-3: Respuesta en parametros S de la red de adaptacion de 7 elementos con componentes ideales.

En la Figura 5-3 se observa la respuesta en parametros S de la red de adaptacion de 7 elementos
implementada con elementos ideales. Se puede observar como el valor minimo de las pérdidas
de retorno (traza roja) dentro de la banda es de RL,,;;, = 6.36 dB, es necesario entonces
implementar algun elemento adicional para mejorar dicha adaptacion. Dado que disefar un
circulador con un ancho de banda tan grande y a una frecuencia tan baja es muy dificil, la
alternativa seleccionada es introducir pérdidas a la red de forma intencional mediante un
atenuador conectado a la entrada tal y como muestra la Figura 5-4. Esta solucién es
especialmente adecuada dado que un atenuador resistivo presenta una respuesta practicamente
plana en frecuencia, lo que lo convierte en una opcion ideal cuando el pardmetro de reflexion
de la red ya muestra una variacion suave en banda.
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Figura 5-4: Esquema de la red de adaptacion con atenuador resistivo a la entrada

El objetivo de incluir el atenuador a la entrada es mejorar la adaptacion de la red debido a que
para un atenuador ideal reciproco, la atenuacion afecta una vez a la onda progresiva y dos veces
a la onda reflejada, puesto que esta representa una fraccion de la onda progresiva que se ha
reflejado en la interfaz entre la salida del atenuador y la entrada de la red de adaptacion, destacar
que esto solo se cumple para un atenuador ideal, reciproco y perfectamente adaptado. A
continuacion, se demuestra el efecto de incluir un atenuador ideal a la entrada. Este atenuador
se modela como una red pasiva, reciproca de dos puertos con los parametros de reflexion de la
entrada y la salida nulos tal y como muestra la ecuacion (5.1), esto se traduce en una adaptacion
perfecta para todas las frecuencias.

S;1=S,,=0 (5.1)

A continuacion, se definen los parametros de transmision de un atenuador de A [dB]. Dado que
los parametros S establecen relaciones entre ondas incidentes y reflejadas (proporcionales a
tensiones y corrientes), es necesario expresar la atenuacion en escala lineal de amplitud. Sin
embargo, la atenuacion suele especificarse en dB de potencia, donde se emplea la relacion (5.2).

P;
AdB = 1010910 (P il > (52)
out

Dado que la potencia es proporcional al cuadrado de la amplitud (P « V?2), la conversion a
escala lineal de amplitud se realiza segun la expresion (5.3).

a=10"4/20 (5.3)

Este factor a es el que debe emplearse en los parametros de transmision del atenuador ideal,
que quedan definidos como muestra la relacion (5.4).

1S21] = |S12] = a = 1074/20 (5.4)

Una vez definidos los pardmetros S del atenuador ideal, se procede a calcular el valor de
atenuacion necesario para cumplir los 10 dB de pérdidas de retorno. El efecto del atenuador a
la entrada de una red se puede expresar mediante la ecuacion (5.5), que desplaza el coeficiente
de reflexion de carga I a la entrada de una red arbitraria, dicha expresiéon es mostrada a
continuacion:

5125211
lin =811+ — (5.5)
in I
Sustituyendo los parametros S del atenuador ideal, obtenemos la siguiente expresion.
Fin = a2 FL (56)

U "‘ B 65 Adria Moya Chica



Es decir, el coeficiente de reflexion de la carga se multiplica por a?, si pasamos esa expresion
a dB, puesto que a < 1 la atenuacion A queda restando segiin muestra la ecuacion (5.7):

FindB ES FLdB - 2A (57)

Por lo tanto, si teniamos que: min (Iyy dB) = —6.36 dB y necesitamos cumplir con [}, ,, =
—10 dB, empleando la ecuacién (5.7) se puede calcular que necesitamos incluir un atenuador
de A =1.82dB. Este atenuador puede implementarse de forma sencilla mediante tres
resistencias en configuracion pi, y su disefio resulta trivial, ya que las ecuaciones de sintesis
para obtener los valores resistivos son conocidas y se encuentran ampliamente documentadas
en la literatura. Esta topologia permite fijar simultdneamente la atenuacién deseada y la
impedancia caracteristica, garantizando una adaptacion adecuada en ambos puertos. La Figura
5-5 muestra el esquemadtico de un atenuador en configuracion pi, donde se pueden observar dos
resistencias en derivacion Rgy,, y una resistencia serie Rgg;-.

Rser

P10 AW O P2

Rshu Rshu

Figura 5-5: Esquematico del atenuador resistivo en configuracion pi

La sintesis de un atenuador de A[dB] puede realizarse mediante las expresiones clésicas
basadas en el factor de atenuacion K. Este parametro no es mas que la inversa del factor de
transmision en amplitud a definido previamente en la ecuacion (5.3). Mientras que en el
modelado mediante pardmetros S se emplea a para describir el factor de transmision entre los
dos puertos (a < 1), en la sintesis de atenuadores resistivos se utiliza su inverso:

K =1 = 1041a81/20 (5.8)
a

Para cumplir la especificacion de pérdidas de retorno, es necesario implementar un atenuador
de A[dB] = 1.82, si calculamos entonces el factor de atenuacién K con la expresion (5.8)
obtenemos K = 1.23. A continuacion, se muestran las ecuaciones de diseno del atenuador
resistivo en configuracion pi:

R. = (K + 1) (5.9)
shu — 40 ° m

R =t (K21 (5.10)
ser 2 K

Sustituyendo el valor obtenido de K y con Z; = 50 Q en las ecuaciones (5.9) y (5.10),
obtenemos los valores Rgp,, = 479 Oy Ry, = 10.5 Q. En la Figura 5-6, se muestra el efecto
de conectar el atenuador a la entrada sobre la respuesta en parametros S de la red de adaptacion.
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Figura 5-6: Respuesta en parametros S de la red de adaptacion con atenuador a la entrada (elementos ideales).

En la Figura 5-6 se puede observar como el parametro de reflexion (traza roja) se encuentra por
debajo de 10 dB en toda la banda, esta mejora de la adaptacion viene acompafiada
inevitablemente por un aumento de las pérdidas de insercion (traza azul) de la red debido al
atenuador resistivo que se ha incluido a la entrada. Las pérdidas de insercion de la red después
de afiadir el atenuador se sitiian en un nivel de 3 dB en toda la banda, esto implica que la mitad
de la potencia que se inyecta a la red por el puerto 1 no alcanza el puerto 2. En el caso del SRS,
si se disefia un HPA con una potencia de salida de 200W, la potencia entregada a la antena sera
de 100W. Esta disminucion de la potencia entregada a la antena es estrictamente necesaria si se
quiere emplear el HEMT de GaN en el HPA puesto que la red sin pérdidas se encuentra
practicamente en el limite de Bode-Fano. El siguiente paso es disefiar el layout de la red de
adaptacion, este paso se explica en el siguiente apartado.

5.3 FABRICACION DE LA RED DE ADAPTACION CON ELEMENTOS REALES

Este apartado se centra en el disefio del layout de la red de adaptacion. El proceso se ha realizado
en ADS Keysight, ya que esta herramienta permite combinar en un mismo esquematico
modelos eléctricos y simulaciones electromagnéticas. Ademas, ADS permite disefiar layouts en
2D rapidamente y exportarlos en formatos compatibles con el programa que se usa en el
laboratorio con la fresadora LPKF S62.

Para la fabricacion se ha seleccionado el sustrato ROGERS RO4003C de 1.52 mm, ya que
presenta bajas pérdidas dieléctricas y, ademas, el espesor de 1.52 mm proporciona una placa
rigida, adecuada para soportar el estrés mecéanico asociado al montaje de componentes y a la
manipulacion del prototipo.

Como primer paso, se ha realizado una simulacion considerando las longitudes eléctricas de los
pads necesarios para conectar los componentes concentrados, con el objetivo de cuantificar el
efecto de las lineas de interconexion sobre la respuesta de la red. Para ello se ha usado el bloque
MLIN de ADS, que modela una linea microstrip sobre el sustrato definido con el bloque MSub
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y permite cuantificar la degradacion de la respuesta debido a la longitud eléctrica y las pérdidas
de las lineas de interconexion entre los componentes.
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7 () 7 ()

TermG  MLIN M MLIN MLIN MLIN c MLIN MLIN [ MLIN MLIN c MLIN MLIN TermG
TermG15 TL4 R30 TL6 TLE9 TLI2 c8o TLI3 TL19 c74 TL18 TL23 c75 TL20 TL24 TermG16
Num=1  Subst="MSub1"|  Subst="MSub1R=10-50hM sybst="MSub1" Subst="MSub1f Subst="MSub1"C=450 pF ~Subst="MSub1l ~ Subst="MSub1"C=470 pF ~Subst="MSubi[ ~ Subst="MSub1"C=200 pF Subst="MSub1f Subst="MSub1" Nym=2
2250 Ohm W=3.347070 mn}  W=3.347070 mm W=3.347070 mm |y |\W=3.347070 mjm W=3.347070 mm W=3.347070 mm  W=3.347070 mm W=3.347070 W=3.347070 mm W=3.347070 mm  W=3.347070 MM z-conj(zL_1h) Ohm
L=L_pads cm MLEL_pads cm L=L_pads cm TL7 L=L_pads cm_| [(iNpads cm L=L_pads cm_| MLU%L_pads cm L=L_pads cm_|_ MLI¥L_pads cm L=L_pads cm_| MLIN.=L_pads cm -
3 Subst="MSub1" LT L4 L7 TL21
Subst="MSub1" W3 347070 mm | | Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1"
‘W=3.347070 mm L=L_pads cm W=3.347070 mm W=3.347070 mm ‘W=3.347070 mm W=3.347070 mm

MSUB L=L_pads cm VAR e L=L_pads cm L=L_pads cm L=L_pads cm L=L_pads cm

MSubt g VAR11 o o o |

H=1.524 mm R29 pads=t R28 L112 L101 L113 L107

Er=3.55 R=479 Ohm - R=479 Ohm L=900 nH L=370 nH L=450 nH L=1380 nH

Mur=1 R= R= = R=

Cond=1.0E450

Hu=1e+33 mm M MLIN MLIN MLIN MLIN MLIN

T=35 um L9 TL10 L5 TL16 TL22

TanD=0.0021 Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1"

Rough=0 mm W=3.347070 mm W=3.347070 mm | _| W=3.347070 mm W=3.347070 mm W=3.347070 mm W=3.347070 mm

Bbase= L=L_pads cm L=L_pads cm L=L_pads cm L=L_pads cm L=L_pads cm L=L_pads cm

Dpeaks= = = = = L L

Figura 5-7: Esquematico de simulacion de la red de adaptacion con lineas de interconexion (bloque MLIN).

En la Figura 5-7 a continuacion, se muestra el efecto de incluir lineas microstrip de 5, 10y 15
mm entre cada uno de los componentes con el objetivo de cuantificar el efecto sobre la

respuesta.
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Figura 5-8: Efecto de las lineas de interconexion de 5, 10 y 15 mm sobre la respuesta de la red

Se observa en la Figura 5-8 que el efecto de incluir las lineas de interconexion en el modelo es
practicamente imperceptible. Esto se debe a que, a la frecuencia de operacion del sistema, las
lineas necesarias para conectar los SMD representa una fraccion muy pequena de la longitud
de onda. A continuacion, de forma ilustrativa se calcula la longitud eléctrica de una linea de 1

cm.

En el sustrato empleado con permitividad efectiva ,¢r = 2.6, la longitud de onda efectiva
viene dada por la expresion (5.11):
Aesr = —
eff fJe f
Sustituyendo la velocidad de la luz y la &, del sustrato para una frecuencia de 9 MHz se
obtiene una longitud de onda de A, = 20.7 m, por lo que un tramo de linea de 1 cm

representa una fraccion muy pequeiia de la longitud de onda:

(5.11)
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[ —o0m _ 00im
tem ™ Jerr ~ 207m

Es decir, solo el 0.05% de la longitud de onda.

=4.83-107*A (5.12)

Dado que para interconectar los siete elementos del circuito basta con emplear unos pocos
centimetros de linea en total, la estructura completa sigue siendo eléctricamente muy pequefia
en comparacion con A Esto confirma que las lineas microstrip actian practicamente como
conexiones ideales, sin introducir efectos notorios en la respuesta en parametros S.

Como consecuencia, el disefio del layout se simplifica: mientras las dimensiones se mantengan
reducidas, el comportamiento electromagnético de las lineas es despreciable. El disefio puede
limitarse a interconectar los elementos mediante lineas microstrip de 50 Q y longitud arbitraria,
sin necesidad de optimizar las dimensiones de las lineas de conexion.

5.3.1 Red de adaptacion de 7 elementos implementada con inductores de chip ceramicos

En este apartado se analiza la solucion de siete elementos empleando componentes
concentrados no ideales. Al trabajar con componentes reales, los parametros mas relevantes son
la frecuencia de auto-resonancia (SRF), el factor de calidad (Q) y la tolerancia del valor
nominal.

A 9 MHz, la mayoria de los inductores SMD comerciales no tienen una capacitancia parasita
lo bastante grande como para situar su SRF cerca de esta frecuencia, de manera que la
auto-resonancia no es el factor limitante. El pardmetro critico es el factor de calidad del
inductor, fenomeno explicado en la seccion 3.4.3, a frecuencias tan bajas la reactancia inductiva
es pequefia y las pérdidas internas del componente pasan a ser comparables al valor reactivo.
En cambio, las capacidades presentan factores de calidad muy altos a estas frecuencias, ya que
sus pérdidas vienen principalmente dominadas por las pérdidas del dieléctrico, que disminuyen
mucho a frecuencias bajas. Las capacidades presentan una resistencia serie menor que los
inductores debido a que los electrodos de las capacidades son relativamente anchos, lo que
reduce las pérdidas 6hmicas. Por tanto, el elemento que realmente condiciona el rendimiento
de la red son los inductores.

Para adaptar un dipolo cuya impedancia es elevada y ademas es muy variante con la frecuencia,
las soluciones obtenidas requieren inductancias relativamente grandes, tipicamente entre
100 nH y 1.5 pH, para proporcionar una reactancia suficiente a 9 MHz. Sin embargo, inductores
de este rango suelen necesitar mas espiras o nucleo magnético, lo que aumenta las pérdidas y
reduce el Q. Como consecuencia, muchos inductores comerciales en estos valores presentan Q
bajos, lo que degrada la selectividad y el rendimiento de la red de adaptacion (seccion 3.4.5).

Como primera prueba, se utilizaron inductores chip ceramicos de Johanson, disponibles en el
laboratorio gracias a un design kit con una gran cantidad de valores disponibles. Estos
inductores presentan factores de calidad del orden de Q = 12 a 9 MHz, lo que permite evaluar
de forma realista el impacto de las pérdidas en la red. El layout de la red de adaptacion
implementada con los inductores de Johanson se muestra a continuacion en la Figura 5-9.
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Figura 5-9: Layout de la red de adaptacion de 7 elementos con inductores ceramicos de Johanson.

Los inductores se representan en color verde, las resistencias en amarillo y las capacidades en
color fucsia. Hay que destacar que en algunos casos ha sido necesario combinar elementos en
serie y en paralelo para conseguir el valor de inductancia necesario para implementar la red de
la Figura 5-2. A continuacion, en la Figura 5-10 se muestra la comparacion entre la respuesta
de la red de adaptacion implementada con elementos ideales y la respuesta de la red de
adaptacion con elementos reales con las lineas microstrip simuladas electromagnéticamente.
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Figura 5-10: Comparacion de la respuesta con elementos ideales y con inductores de nticleo ceramico de
Johanson.

Se puede observar de forma clara el redondeo del pardmetro S,; en la traza azul oscuro debido
al factor de calidad finito de los elementos reales. Este efecto es especialmente notable en la
parte baja de la banda: entre 6.5 y 7.5 MHz, la respuesta obtenida con elementos ideales y la
obtenida con elementos reales difieren significativamente en el parametro de transmision (traza
azul oscuro) y en el parametro de reflexion (Traza roja).

Las pérdidas de insercion también aumentan respecto al caso ideal en toda la banda de
operacion, llegando a aparecer casi 1 dB de diferencia entre ambas simulaciones. Ademas, el
parametro de adaptaciéon muestra un rizado mayor cuando se emplean los inductores de

Johanson.
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A continuacidn, la Figura 5-11 muestra el prototipo fabricado y conectorizado. Es importante
destacar que, para la medida de la red de adaptacion, no se han compensado los conectores
SMA mediante calibracion, a pesar de que estos realizan la transicion de un cable coaxial a una
pista microstrip. La razén es que, segun el datasheet del fabricante, los puertos presentan un
RL = 30 dB a 10 MHz, por lo que las pérdidas por desadaptacion en los conectores pueden
considerarse despreciables en la banda de interés.

Ademas, el mddulo de adaptacion del SRS debe fabricarse como un bloque independiente, con
su propia conectorizacion coaxial, de modo que resulta coherente medir la red tal y como se
integraria en el sistema real, sin realizar un de-embedding adicional que eliminaria el efecto de
los conectores que si estaran presentes en la implementacion final.

AR . 5 o i - . AR,

Figura 5-11: Prototipo fabricado de la red de adaptacion con inductores de nicleo ceramico de Johanson.

Dado que los inductores de Johanson presentan una tolerancia relativamente elevada, ha sido
necesario medir individualmente los componentes més criticos para ajustar la respuesta del
prototipo a la simulacion. Este proceso ha sido especialmente complicado porque, aunque la
red tedrica consta de siete elementos, en la practica la red se ha implementado con catorce como
antes se ha mencionado. Con tantos elementos, el error no proviene de un tinico elemento, sino
que se distribuye entre todos, cada uno con su propia desviacion respecto al valor nominal. Esto
hace muy dificil identificar qué componente est4 causando el desajuste observado, mas adelante
este problema es el que motivara la busqueda de redes con un menor nimero de elementos.

Para simplificar el andlisis en redes con tanta sensibilidad a las tolerancias, es habitual
representar en el fondo de la misma grafica un conjunto de N realizaciones de Montecarlo
(trazas grises). Este fondo estadistico permite comprobar si la diferencia entre la medida y la
simulacion se debe simplemente a las tolerancias acumuladas de los componentes o si, por el
contrario, existe algun error de montaje o de medida que deba corregirse. Esta simulacion de
Montecarlo mas adelante muestra su utilidad como herramienta para detectar fenomenos no
contemplados en la simulacion electromagnética o detectar desviaciones sistemdticas dentro de
la tendencia de la distribucion estadistica. A continuacidn, en la Figura 5-12 se muestra la
respuesta en parametros S de la red implementada con elementos de Johanson.
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Figura 5-12: Comparativa entre la medida y la simulacion del prototipo con inductores de Johanson.

Se puede apreciar en la Figura 5-12 que la medida (trazas punteadas) y la simulacion (trazas
solidas) concuerdan muy bien. Curiosamente, la mayor diferencia aparece en el parametro de
reflexion en el centro de la banda. En este caso, esta discrepancia ha resultado favorable puesto
que, en esa zona, la medida presenta una adaptacion mejor que la simulacion. Esto puede
deberse a pérdidas no modeladas en la simulacion que, de forma indirecta, estdin mejorando la
adaptacion real o simplemente a una desviacion en el valor nominal de los elementos que
contribuye a una red mas optima que la de los elementos con valor nominal.

En la simulacion, el punto de peor adaptacion dentro de la banda no cumplia la especificacion
de RL = 10dB . Sin embargo, en la medida, ese mismo punto en frecuencia presenta RL =
10.3 dB, tal como indica el cursor ml situado a 8.8 MHz. Si observamos las pérdidas de
insercion, la medida (traza azul punteada) muestra el redondeo esperado debido al factor de
calidad limitado de los componentes, efecto que aparece algo mas acentuado que en la
simulacion. En la parte baja de la banda, las pérdidas alcanzan 7.8 dB a 6.5 MHz, tal como
indica el cursor m2.

Este nivel de pérdidas en el extremo inferior de la banda supone un problema para el disefio del
radar: toda la energia espectral situada en esa zona se atenta de forma significativa debido a las
pérdidas 6hmicas de los inductores. Como consecuencia, la penetracion en la corteza de Venus
se reduce para esas frecuencias, y el receptor no es capaz de recuperar el eco con suficiente
potencia a grandes profundidades. Esto implica una reduccion del ancho de banda efectivo del
radar y, por tanto, una pérdida de resolucion en rango, afectando directamente a la calidad de
los perfiles obtenidos tras el procesado [17].

Este comportamiento es precisamente lo que ha motivado la busqueda de componentes con
factores de calidad mas altos, con el objetivo de recuperar el rendimiento de la red en el extremo
inferior de la banda, estos elementos se presentan a continuacion en la seccion 5.3.2.
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5.3.2 Red de adaptacion de 7 elementos implementada con inductores con nucleo de aire

En este apartado se han reemplazado los inductores de Johanson, que presentaban un factor de
calidad de aproximadamente 12 en la banda de operacion, por inductores del fabricante
Coilcraft basados en un nucleo de aire presentados en la seccion 3.4.4. Esta segunda medida se
ha realizado con el objetivo de mejorar las pérdidas de insercion en la parte baja de la banda,
ya que el factor de calidad de los inductores Johanson producia un redondeo de la banda.

Figura 5-13: Prototipo fabricado de la red de adaptacion con inductores de nicleo de aire de Coilcraft.

Tal y como se muestra en la Figura 5-13, los inductores de Coilcraft poseen un tamafio
significativamente mayor, ya que estan construidos con un conductor de mayor seccion. El
aumento de la seccion del hilo conductor tiene un impacto evidente en el tamafo fisico de los
inductores. Los gaps de las lineas de conexion del layout habian sido dimensionados
originalmente para los inductores de Johanson, lo que ha dificultado la soldadura de los
inductores de Coilcraft. Sin embargo, el incremento en la seccion del conductor reduce de forma
notable las pérdidas 6hmicas, puesto que el efecto skin depth no limita de manera apreciable la
seccion efectiva disponible para el flujo de corriente a 9 MHz. Como consecuencia directa, el
factor de calidad de estos inductores es considerablemente superior al de los inductores de
nucleo cerdmico empleados inicialmente, alcanzando valores méaximos del orden de Q ~ 140
alrededor de 50 MHz, lo que se traduce en un factor de calidad de alrededor de 50 en nuestra
banda de operacion debido a que estamos trabajando por debajo del régimen de maxima Q (en
el flanco de subida de la campana del factor de calidad en funcion de la frecuencia explicado
en la seccion 3.4.3).

La Figura 5-14 que muestra una comparativa de la respuesta medida del prototipo de la red de
adaptacion implementada con elementos de Coilcraft (trazas azul oscuro y roja) con factor de
calidad de aproximadamente 50 y la red de adaptacion implementada con elementos de
Johanson con un factor de calidad de aproximadamente 12.
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Figura 5-14: Comparativa de la respuesta de la red con inductores de Coilcraft (Q = 50) y de Johanson (Q = 12).

Se aprecia en la Figura 5-14 el efecto del mayor factor de calidad de los inductores de Coilcraft,
ya que el redondeo observado en la parte baja de la banda con los inductores de Johanson se
reduce de forma notable. La red de adaptacion presenta ahora menores pérdidas de insercion en
practicamente toda la banda, especialmente en la zona inferior de la banda, donde el Q limitado
de los inductores de nicleo ceramico empeoraban la selectividad de la red.

En concreto, las pérdidas de insercién en la parte baja de la banda se han reducido
aproximadamente 2 dB, pasando de alrededor de 7.8 dB con los inductores de Johanson a
aproximadamente 5.9 dB con los inductores de Coilcraft. Esta mejora es coherente con el
incremento del factor de calidad de los inductores.

Por otro lado, la adaptacion en la zona central de la banda (trazas roja y amarilla), alrededor de
9 MHz, ha empeorado ligeramente, con una degradacion aproximada de 1.5 dB en centro de la
banda. Este pequeno desplazamiento puede deberse tanto a las pérdidas propias de la nueva red
como a desviaciones en los valores reales de los componentes o a tolerancias del montaje.

Para comprobar la sensibilidad de la red frente a desviaciones en los valores nominales de los
elementos, se realizan N = 200 realizaciones del método Monte Carlo desde ADS, lo que
permite evaluar si la respuesta medida se mantiene dentro de los margenes esperables debido a
las tolerancias de los componentes. La comparativa entre la medida y la simulacion se muestra
en la Figura 5-15, donde, ademas de las trazas principales, se representan en segundo plano las
posibles respuestas obtenidas al considerar las variaciones estadisticas del valor nominal de los
componentes. Estas simulaciones de Monte Carlo permiten identificar si las discrepancias entre
la medida y la simulacién ideal se deben a tolerancias de los elementos o a algiin otro factor
externo que no ha sido contemplado en la simulacion.
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Figura 5-15: Comparativa entre la medida y la simulacion del prototipo con inductores de Coilcraft soldados en
linea.

En la Figura 5-15 se aprecia como la medida (trazas punteadas) no concuerda con la simulacion
ni en las pérdidas de insercion ni en la adaptacion. Ademas, en varias zonas la traza medida
queda fuera del conjunto de realizaciones de Monte Carlo, lo que indica que las discrepancias
no pueden explicarse unicamente por las tolerancias de los componentes.

En el centro de la banda, las pérdidas de insercion medidas (traza azul punteada) coinciden
razonablemente con la simulacion (traza azul so6lida) de Monte Carlo; sin embargo, en esta zona
la adaptacion (trazas rojas) presenta un empeoramiento de aproximadamente 1.5 dB. En la parte
inferior de la banda se observa un desajuste tanto en pérdidas de insercion como en pérdidas de
retorno, lo que implica que el comportamiento de la red se desvia sistematicamente de lo
esperado incluso considerando las variaciones estadisticas de los valores de los elementos
mediante las realizaciones de Monte Carlo.

Dado que la medida presenta discrepancias que no quedan justificadas por las tolerancias de los
elementos, el primer candidato a explicar este desajuste son los inductores de Coilcraft. Esta
hipdtesis es coherente con el hecho de que, en el primer prototipo con inductores de nicleo
ceramico, la medida si coincidia con la nube de Monte Carlo y ha sido al cambiar de tipo de
inductores que se ha observado esta discrepancia. En el siguiente apartado se analizan en detalle
los inductores de niicleo de aire y las implicaciones que tiene su uso en el disefio del layout, asi
como su impacto en la respuesta electromagnética de la red.
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5.3.3 Estudio del acoplamiento entre inductores

El uso de inductores de nucleo de aire en esta red de adaptacion introduce un aspecto adicional
que debe analizarse: su tamaio fisico y la ausencia de apantallamiento magnético pueden
afectar al confinamiento del campo magnético que almacena la energia alrededor de cada
inductor. Cuando dos inductores se encuentran proximos entre si, el campo magnético generado
por uno puede acoplarse al bobinado del otro e inducir corrientes en ¢l, modificando su
inductancia efectiva y alterando la respuesta global de la red. Este fendmeno es especialmente
relevante en inductores de gran tamafio y sin shielding, donde el flujo magnético se extiende
mas alla del componente y aumenta la probabilidad de interaccidon entre elementos adyacentes.

En este apartado se estudia precisamente este efecto de acoplamiento magnético entre
inductores, evaluando cémo la proximidad, la orientacion y la geometria influyen en la
inductancia efectiva y en el comportamiento global de la red de adaptacion.

5.3.3.1 Medidas de los inductores en un test fixture

Para caracterizar el acoplamiento magnético entre inductores, el primer paso consiste en
seleccionar una pareja de inductores y medir su inductancia de forma aislada, es decir,
garantizando que cada inductor se evalua sin la influencia del campo magnético del otro. Para
ello se emplea un test fixture para obtener la inductancia del componente a partir de una medida
en configuracion serie de los pardmetros S. Con el fin de evitar que la desviacion del valor
nominal de los componentes enmascare el efecto del acoplamiento, se midieron previamente
varios inductores de 180 nH y 270 nH, seleccionando aquellos cuyos valores estuvieran mas
proximos a la inductancia nominal. La medida de la inductancia de los dos inductores mas
proximos al valor nominal se muestra a continuacion en la Figura 5-16:
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Figura 5-16: Medida individual de la inductancia de los inductores de 270 nH y 180 nH mediante test fixture.

Para eliminar completamente la influencia de las tolerancias de los componentes en la
interpretacion de los resultados, todas las medidas presentadas en este capitulo se han realizado
utilizando siempre la misma pareja de inductores, cuya respuesta individual se muestra en la
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Figura 5-16. Estos inductores fueron soldados y desoldados en las distintas placas empleadas
en los experimentos, asegurando que cualquier variacion observada en la inductancia
equivalente medida se deba exclusivamente al acoplamiento entre ellos y no a tolerancias en el
valor de la inductancia de los componentes. De este modo, el analisis refleja inicamente los
efectos geométricos y de proximidad entre inductores.

5.3.3.2 Inductores en configuracion en linea

Para la primera prueba se ha disefiado una placa en la que los inductores se situan de forma que
sus devanados quedan alineados entre si, separados por una distancia reducida para emular el
efecto de observado en las medidas de la red medida en la seccion 5.3.2. En la simulacion del
circuito se han empleado las medidas individuales de los inductores obtenidas previamente,
mientras que las lineas microstrip se han contemplado mediante una simulacién
electromagnética para capturar su contribucion. En la Figura 5-17 se muestra el esquematico
utilizado en la simulacién, donde los ficheros .snp correspondientes a las medidas de los
inductores se han conectado en los gaps del modelo electromagnético de la placa. También se
incluye una fotografia de la placa fabricada, en la que se han soldado los dos inductores
caracterizados en el apartado anterior con los devanados alineados. Esta disposicion reproduce
la configuracidon que aparecia en la red de adaptacion implementada con inductores de nucleo
de aire, donde el espacio disponible en el layout obligaba a colocarlos en esta orientacion.

) @ Inline_Lay
® e °® ° X1
TermG ! ! TermG
TermG1 ® @ ® SnP SnP ® C] ® TermG2
Num=1 SnP1_L_180_nH_Model  SnP1_L_270_nH_Model Num=2
Z=50 Ohm Z=50 Ohm

Figura 5-17: Simulacion y fabricacion de la placa de evaluacion con inductores alineados.

A continuacion, en la Figura 5-18 se muestran tanto la simulacion electromagnética de las lineas
microstrip con los modelos de los inductores aislados (traza azul so6lida) como la medida de la
placa con los inductores colocados en linea (traza verde punteada).
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Figura 5-18: Inductancia equivalente de los inductores alineados: simulacion frente a medida.

La Figura 5-18 muestra que la simulacion (traza azul) y la medida (traza verde punteada)
presentan una diferencia practicamente constante de aproximadamente 10 nH en toda la banda
de operacion. Esta discrepancia se debe al acoplamiento magnético entre los dos inductores
cuando se encuentran proximos y alineados, ya que en la simulacion se han utilizado los
ficheros snp de cada inductor medido de forma aislada, sin contemplar la interaccion entre sus
campos magnéticos.

Cada inductor posee una inductancia propia, entendida como la inductancia del componente
cuando se mide de manera aislada, sin influencia de otros inductores. Estos valores, obtenidos
experimentalmente y mostrados en la Figura 5-16, son aproximadamente:

L, =270nH L, = 180nH (5.13)

Cuando dos inductores se colocan proéximos, aparece una inductancia mutua M, que modifica
la inductancia equivalente del conjunto. Para una conexion en serie con los devanados
alineados, la inductancia equivalente medida es:

Lmeas = L1+ Ly +2M (5.14)
Mientras que la simulacion, al no incluir interaccion magnética, modela tinicamente:
Lgm = L1 + L, (5.15)
La diferencia observada entre los dos casos es:
AL = Lyeqs — Lsim = 2M = 10 nH (5.16)
Por tanto, la inductancia mutua entre los dos inductores alineados es aproximadamente:
10 nH
)
A partir de la inductancia mutua calculada en la expresion (5.17) puede obtenerse el factor de
acoplo de la siguiente forma:

| = M B 5nH
JLi-L, +/(270nH) - (180 nH)

— 5l (5.17)

= 0.022 (5.18)
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Aunque este valor de k es relativamente pequefio, su efecto es suficiente para producir una
variacion de unos 10 nH en la inductancia equivalente, lo que explica la diferencia sistematica
entre la simulacion y la medida. La simulacion reproduce Gnicamente L; + L,, mientras que la
medida refleja L; + L, + 2M, justificando asi la diferencia observada.

Ademés, este acoplamiento no se limita a esta pareja de inductores: se produce entre varios de
los inductores de la red de adaptaciéon completa. La suma de todas estas contribuciones de
inductancia mutua, combinada con las tolerancias individuales de cada componente, provoca
que la traza medida de la red completa no quede contenida dentro de la nube de realizaciones
del Monte Carlo, ya que dicho analisis estadistico solo contempla variaciones independientes
de los valores nominales, pero no incluye los efectos de acoplamiento magnético entre
inductores proximos.

5.3.3.3 Medida de Inductores en configuracion ortogonal

Con el objetivo de minimizar el acoplamiento entre inductores, se ha fabricado una segunda
placa de evaluaciéon en la que se han colocado los mismos dos inductores utilizados
anteriormente, pero esta vez en posicion ortogonal. Esta disposicion reduce significativamente
el acoplamiento magnético, ya que un campo magnético orientado perpendicularmente al plano
de una espira induce una corriente mucho menor en comparacién con el caso en el que los
inductores estan alineados. De este modo, se pretende evaluar experimentalmente hasta qué
punto la orientacion relativa de los inductores permite mitigar la inductancia mutua observada
en la configuracion anterior.

El procedimiento seguido es analogo al empleado en la placa con inductores alineados. En
primer lugar, se ha realizado la simulacion electromagnética de las lineas microstrip,
conectando en los gaps los modelos de los inductores medidos de forma aislada, con el fin de
contemplar la ligera variacion en la longitud de la pista que conecta ambos componentes. El
esquematico de la simulacion en ADS se muestra en la Figura 5-19, junto con la placa fabricada
en la que los inductores han sido soldados en la orientacion ortogonal correspondiente.

TermG1 o ® o snP
Num=1 SnP1_L_180_nH_Model

Toma n m ;
SnP
| SnP2_L_270_nH_Model

cell_2
x1 1 TermG
TermG2
Num=2
1 | z=50 0hm

Figura 5-19: Simulacion y fabricacion de la placa de evaluacion con inductores en configuracion ortogonal.
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A continuacion, en la Figura 5-20 se muestran tanto la simulacion electromagnética de las lineas
microstrip con los modelos de los inductores aislados representada por la traza roja s6lida, como
la medida de la placa con los inductores colocados en orientacion ortogonal, indicada mediante
la traza amarilla punteada.
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Figura 5-20: Inductancia equivalente de los inductores en configuracion ortogonal: simulacion frente a
medida.

La Figura 5-20 muestra una coincidencia mucho mayor entre la simulacion y la medida. En este
caso, la medida (traza amarilla punteada) presenta una inductancia equivalente
aproximadamente 1 nH menor que la simulacién (traza roja) en toda la banda. Esto indica que
la inductancia mutua entre los inductores en orientacion ortogonal actua con signo negativo
sobre las inductancias propias, es decir, las interacciones entre los campos magnéticos tienden
a oponerse, reduciendo ligeramente la inductancia total del conjunto. Sin embargo, el hecho de
que la diferencia entre medida y simulacion sea tan solo de 1 nH demuestra que el acoplamiento
existente entre las bobinas es muy reducido y este actua en signo negativo, tal como cabia
esperar en una configuracion ortogonal, donde el flujo magnético de un inductor atraviesa
minimamente el plano del otro.

A continuacidn, se muestra el calculo de la inductancia conjunta para el caso en el que los
campos se oponen, empleando la expresion correspondiente a la contribucion negativa de la
inductancia mutua. Para el caso de la medida, ahora la inductancia equivalente se calcula segiin
muestra la expresion (5.19) debido a que los campos se oponen:

Limeas = L1 + L, —2M (5.19)
Mientras que la simulacidn, al no incluir interacciéon magnética, modela tinicamente:
Lgim = L1 + L, (5.20)
La diferencia observada experimentalmente en la Figura 5-20 es:
AL = Lyeqs — Lsim = —2M = —1nH (5:21)
Con la expresion (5.19) se puede aislar la inductancia mutua:

M =~ 0.5nH (5.22)

U "‘ B 80 Adria Moya Chica



Esta inductancia mutua se traduce en un factor de acoplo calculado a continuacion:

j = M 0.5nH
JLi-L, /(270nH)- (180 nH)
A continuacién, la Tabla 4 muestra una comparativa de las inductancias equivalentes, la

inductancia mutua y el factor de acoplo para los dos casos con el objetivo de resumir el efecto
de colocar los inductores ortogonales entre si.

= 0.0022 (5.23)

Configuracion Lgim @QIMHZ | Lyeqs@ 9MHZz M@ O9MHz k@ 9MHz
Inductores
en linea 450.23 nH 460.50 nH 5nH 0.022
Inductores
Ortogonales 450.97 nH 449.73 nH 0.5 nH 0.0022

Tabla 4: Resumen del estudio del acoplamiento entre inductores.

Tal y como muestra la Tabla 4, la disposicién de bobinas ortogonales entre si minimiza de
forma notable el efecto del acoplamiento magnético, reduciendo el factor de acoplo k en un
orden de magnitud, desde k = 0.022 hasta k = 0.0022 . Esta verificacion experimental
confirma que el acoplamiento entre inductores no habia sido considerado en la implementacion
original de la red de adaptacion con inductores de nucleo de aire, donde la proximidad y la
orientacion favorecian la interaccion entre campos magnéticos.

Con el objetivo de comprobar que este fendmeno es efectivamente el responsable de la falta de
concordancia entre la medida de la red completa y las realizaciones del método de Monte Carlo,
en el siguiente apartado se procede a fabricar nuevamente la red de adaptacion, utilizando los
mismos elementos que en el disefio anterior, pero colocando ahora los inductores ortogonales
entre si y con una separacion suficiente para minimizar su acoplamiento mutuo. Esta nueva
implementacion permitira evaluar directamente el impacto del acoplamiento magnético en la
respuesta de la red.
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5.3.4 Red de adaptacion de 7 elementos implementada con inductores con nucleo de aire
en disposicion ortogonal

Es importante destacar que, dado que el SRS opera a 9 MHz, la longitud de onda efectiva en el
sustrato ROGERS R0O4003C de 1.52 mm es de aproximadamente 20.7 m, por lo que la longitud
eléctrica asociada a las pistas microstrip de la placa es practicamente despreciable. En este
rango de frecuencias, unos pocos centimetros de pista representan menos de una fraccion de
grado de fase, de modo que la variacion geométrica necesaria para enrutar las ramas de la red
no afecta de manera apreciable al comportamiento eléctrico. Esta caracteristica proporciona la
libertad necesaria para alargar las pistas y colocar los inductores ortogonales entre si,
manteniendo la respuesta de la red inalterada.

Con esta consideracion, se ha disefiado un nuevo layout siguiendo la misma metodologia
empleada en la red de adaptacion implementada con inductores ceramicos de Johanson. La
diferencia fundamental es que, en este caso, las ramas en derivacion deben presentar una
longitud ligeramente superior, ya que es necesario garantizar tanto la separacion fisica como la
orientacion ortogonal entre los inductores para minimizar su acoplamiento. El disefio resultante
se muestra en la Figura 5-21, donde puede observarse la distribucion de las pistas y la
organizacion de las islas de masa. Para evitar un incremento excesivo del tamafio total de la
placa, se ha dividido dicho plano de masa en tres secciones, enrutando de forma alternada las
pistas de las ramas en derivacion hacia el norte y el sur de la placa. Esta estrategia permite
obtener un disefio relativamente compacto, aunque inevitablemente mayor que el original
debido a la necesidad de mitigar el acoplamiento magnético entre inductores.

Figura 5-21: Layout de la red de adaptacion de 7 elementos con inductores ortogonales entre si.

El prototipo fabricado se muestra en la Figura 5-22. Es importante destacar que, con el objetivo
de aislar exclusivamente el efecto del acoplamiento entre inductores, todos los componentes
SMD presentes en la placa original han sido desoldados y posteriormente soldados en esta
nueva implementacion. De este modo, se garantiza que las tolerancias individuales de los
elementos no influyen en la comparacion entre la medida obtenida con los inductores en
disposicion alineada y la medida correspondiente a la disposicion ortogonal. Esta metodologia
asegura que cualquier diferencia observada en la respuesta de la red se debe unicamente a la
variacion en el acoplamiento magnético y no a dispersion de los componentes.
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Figura 5-22: Prototipo fabricado de la red de adaptacion de 7 elementos con inductores ortogonales entre si.

A continuacion, en la Figura 5-23 se muestra la respuesta en pardmetros S de la red de
adaptacion con los inductores de las ramas en derivacion colocados a 90 grados entre si,
permitiendo evaluar directamente el efecto de la orientacion ortogonal sobre el acoplamiento
magnético y la respuesta global de la red.
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Figura 5-23: Comparativa entre la medida y la simulacion del prototipo con inductores de Coilcraft en
configuracion ortogonal.

La Figura 5-23 muestra que, en esta nueva implementacion con inductores colocados a 90°, la
respuesta medida (trazas punteadas) de la red concuerda casi perfectamente con la simulacion
(trazas solidas) y con la nube de realizaciones del Monte Carlo (trazas grises) en practicamente
todo el ancho de banda de operacion. Esta coincidencia confirma que el acoplamiento
magnético entre inductores era la principal fuente de discrepancia observada en el disefio
anterior con inductores con los devanados alineados.

En la parte inferior de la banda, las pérdidas de insercion medidas (traza azul punteada) se sitian
en el limite superior de la nube de Monte Carlo, lo cual indica que existe un pequefio desajuste
sistematico respecto al modelo estadistico. Este comportamiento puede deberse al proceso de
extraccion del modelo de los inductores de Coilcraft: las medidas se realizaron mediante un test
fixture con una calibracién escalar del tipo port extension (ya que el modelo de Coilcraft no
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estaba medido por debajo de 10 MHz), esta calibracion asume que la linea microstrip del fixture
es una prolongacion ideal del cable coaxial calibrado. Esta aproximacion no contempla las
pérdidas por desadaptacion adicionales asociadas a la transicion coaxial-microstrip. Como
consecuencia, cada modelo de inductor extraido incorpora unas pérdidas ligeramente superiores
a las reales. Aunque estas pérdidas son pequefias a 9 MHz, su efecto acumulado a lo largo de
los cuatro inductores de la red produce una sobreestimacion global de las pérdidas en la
simulacion.

Este fenomeno explica por qué, en todas las comparativas realizadas, la medida (traza punteada)
presenta pérdidas de insercion menores que la simulacion (traza sélida), un redondeo de banda
ligeramente inferior y una adaptacion algo peor en el centro de la banda.

En esta nueva implementacion, las pérdidas de insercion en el limite inferior de la banda
alcanzan 5.45 dB, lo que supone una mejora de 2.35 dB respecto a la medida obtenida con los
inductores Johanson, que presentaba 7.8 dB en el extremo inferior. Esta mejora confirma que
la implementacion de la red con los inductores de nucleo de aire contribuye a reducir el
redondeo de las pérdidas de insercion siempre que se controlen los acoplamientos magnéticos
entre dichos inductores.
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5.4 RESULTADOS

En este apartado se comparan las tres redes de adaptacion de 7 elementos fabricadas para el
amplificador basado en GaN clasico, evaluando el efecto de la tecnologia del inductor y del
layout sobre la respuesta. La especificacion de partida, pérdidas de retorno superiores a 10 dB
en toda la banda de 6.5-11.5 MHz, viene impuesta por la baja tension de ruptura del transistor,
que obliga a limitar la potencia reflejada hacia el drenador. La Figura 5-24 reune las medidas
en parametros S de las tres redes, con la méscara de adaptacion representada como una linea
horizontal azul situada en -10 dB.
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Figura 5-24: Comparativa entre las medidas de las tres redes de 7 elementos fabricadas.

La coincidencia entre la medida, la simulacion y las realizaciones de Monte Carlo de la red con
inductores de Johanson (trazas verdes) se explica por su encapsulado ceramico, que confina el
campo magnético y reduce practicamente a cero el acoplamiento entre elementos. Al trabajar
con componentes cuyo comportamiento es esencialmente independiente, la simulacion basada
en modelos individuales reproduce fielmente la respuesta real de la red. Este encapsulado
compacto, sin embargo, implica un factor de calidad reducido, alrededor de Q =~ 12, debido a
la elevada ESR asociada a la geometria interna del componente. Esta ESR actiia como un
mecanismo de adaptacion por pérdidas: mejora el parametro de reflexion y permite que la red
cumpla la especificacion de S;; < —10 dB en toda la banda (traza verde punteada), con un RL
minimo de 10.32 dB en el punto mas critico, en torno a 8.8 MHz. El coste de este efecto es una
penalizacion clara en la transmision: el S,q (traza verde solida) presenta un redondeo muy
marcado, cayendo hasta -7.81 dB en el extremo inferior de la banda, reduciendo la potencia
radiada en las frecuencias bajas.

Para reducir las pérdidas de insercion se sustituyeron los inductores ceramicos por inductores
de nucleo de aire de Coilcraft, de mayor factor de calidad, @ =~ 50 . La primera
implementacion reutilizo el layout original, con los inductores alineados (trazas naranjas). Su
S,1 (traza naranja s6lida) mejora respecto a la red de Johanson, con unas pérdidas de insercion
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de 5.92 dB en el extremo inferior, pero su S;; (traza naranja punteada) presenta la peor
adaptacion de las tres implementaciones, con un RL minimo de 8.57 dB en torno a 8.75 MHz,
y no cumple la mascara. El mayor tamano de estos inductores y la ausencia de apantallamiento
introdujeron acoplamientos magnéticos que alteraron la inductancia efectiva, generando
discrepancias de 1 a 2 dB entre medida y simulacion que quedaban fuera de la nube de Monte
Carlo, lo que confirma que no se debian a tolerancias sino a un efecto no contemplado en la
simulacion.

La tercera red corrige este problema mediante un layout con los inductores dispuestos de forma
ortogonal (trazas azules), que minimiza el acoplamiento magnético. Con esta disposicion la
medida vuelve a coincidir con la simulaciéon y con el Monte Carlo, y la adaptacion (traza azul
punteada) mejora respecto a la red con inductores alineados, con un RL minimo de 9.11 dB en
torno a 8.7 MHz. El S, (traza azul solida) presenta las menores pérdidas de insercion de las tres
redes, alcanzando 5.45 dB en el extremo inferior, frente a los 7.81 dB de la red de Johanson y
alos 5.92 dB de la red con los devanados alineados (traza naranja solida). No obstante, esta red
tampoco cumple la especificacion de RL = 10dB .

La Tabla 5 resume las métricas de las tres implementaciones:

Tecnologia de Concordancia
los inductores Q factor RLmin ILmax _oon la.l,
simulacion
Nucleo 12 | 10.32dB @8.8 MHz | 7.81 dB @6.5MHz alta

Cerdmico

Nucleo de aire, )
ieados 50 8.57 dB @8.75 MHz | 5.92 dB @6.5MHz baja

Nucleo de aire, |5, 9.11 dB @8.7 MHz | 5.45 dB @6.5MHz alta

ortogonales

Tabla 5: comparativa de las tres redes de 7 elementos fabricadas.

La Tabla 5 muestra el compromiso entre redondeo y pérdidas de insercion, por un lado, y nivel
de adaptacion, por el otro. La red de Johanson es la tinica que cumple la mascara de pérdidas
de retorno, pero lo consigue a costa de afnadir pérdidas resistivas: su elevada ESR mejora
el S;1 acosta de degradar el S,; hasta 7.81 dB en la parte baja, lo que reduce la potencia radiada
y, con ella, la penetracion del radar en el subsuelo para esas frecuencias. Las dos redes de nucleo
de aire reducen esas pérdidas de forma notable gracias a su mayor factor de calidad, pero solo
la configuracion ortogonal lo hace con un acoplamiento controlado, de modo que su
concordancia con la simulacion vuelve a ser alta, frente a la baja concordancia de la version
con inductores alineados.

Por estos motivos se selecciona la red de 7 elementos con inductores de nucleo de aire en
configuracion ortogonal como implementacion final para el GaN clasico. Es la que ofrece el
mejor compromiso entre redondeo y pérdidas de insercion, conun I L, de 5.45 dB en el borde
inferior frente a los 7.81 dB de la red de Johanson, y la Unica de las de ntcleo de aire cuyo
comportamiento es predecible, al haberse mitigado los acoplamientos magnéticos que
distorsionaban la respuesta de la version alineada. Aunque el prototipo fabricado se queda en
un RL minimo de 9.11 dB y no alcanza los 10 dB de adaptacion necesaria, la simulacién con
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los valores nominales si cumple la mascara, por lo que un ajuste fino de los valores de los
elementos permitiria alcanzar simultineamente baja IL y RL = 10 dB, aprovechando las
ventajas del nucleo de aire sin los problemas de acoplamiento iniciales.

Toda esta complejidad surge de la necesidad de proteger al transistor GaN clasico frente a las
reflexiones, ya que su limitada tension de ruptura obliga a imponer una especificacion estricta
de adaptacion en toda la banda. Cuando se emplea un transistor E-mode GaN, cuya tension de
ruptura es muy superior, el criterio de disefio cambia por completo: la red ya no necesita
garantizar pérdidas de retorno superiores a 10 dB en toda la banda, y el objetivo pasa a ser
minimizar las pérdidas de insercion. Bajo esta nueva restriccion, se disefian redes mas simples,
compactas y con menos elementos reactivos, que presentan menor sensibilidad a tolerancias y
resultan especialmente adecuadas para aplicaciones espaciales.
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6 RED DE ADAPTACION PARA HPA CON TECNOLOGIA E-
MODE GAN

6.1 MOTIVACION

El objetivo de esta seccion es estudiar las redes de adaptacion disefiadas para el dipolo de 16 m
cuando se emplea un transistor E-mode GaN en el amplificador de potencia. A diferencia del
GaN HEMT analizado en el capitulo anterior, los dispositivos E-mode GaN se comercializan
principalmente como conmutadores de alta velocidad para electronica de potencia y presentan
tensiones de ruptura del orden de 600-650 V. Esta robustez eléctrica, unida a su baja
capacitancia de drenador, los hace adecuados para operar como amplificadores de alta potencia
a frecuencias bajas, permitiendo manejar potencias del orden de 53 dBm con una tolerancia
significativamente mayor frente a reflexiones.

Aun asi, el dipolo de 16 m es una antena intrinsecamente estrecha en banda y con una
impedancia fuertemente dispersiva, por lo que la red de adaptacion sigue siendo un elemento
critico del disefio. La diferencia respecto al caso del GaN clasico es que ya no es necesario
imponer una especificacion estricta de pérdidas de retorno para proteger el transistor, lo que
permite desplazar el criterio de disefio hacia la minimizacioén de las pérdidas de insercion y la
maxima transferencia de potencia al dipolo.

Este cambio de objetivo obliga a incorporar explicitamente el factor de calidad finito de los
elementos pasivos en la optimizacion. Tal como se mostrd en la seccion 3.4.5, un Q finito
implica la existencia de pérdidas tanto en los inductores como en los condensadores, lo que se
traduce en un redondeo del parametro de transmision S,;. En estas condiciones, las pérdidas de
insercion dejan de ser despreciables y pasan a ser la magnitud limitante del disefio. Para capturar
este efecto, cada elemento se modela mediante su matriz ABCD no ideal, incorporando la
resistencia serie derivada del Q factor especificado por el fabricante.

La inclusion de pérdidas obliga también a modificar la funcion de coste. La funcién original,
basada tinicamente en |[}, |, es adecuada cuando los elementos son ideales, ya que minimizar la
reflexion equivale a maximizar la potencia entregada a la carga. Sin embargo, con elementos
con pérdidas esta equivalencia se rompe: el optimizador puede intentar reducir || a costa de
disipar potencia en las resistencias serie en lugar de transferirla al dipolo. Para evitar este
comportamiento, se mantiene el término de adaptacion, pero se introduce una penalizacion no
lineal que actiia cuando |S,;| < 2 dB. De este modo, la busqueda descarta automaticamente
aquellas soluciones que reducen la reflexion a costa de incrementar las pérdidas 6hmicas,
priorizando configuraciones con baja IL y un comportamiento robusto frente a tolerancias.
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6.2 INcLUSION DEL FACTOR DE CALIDAD FINITO EN LA EXPLORACION DE TOPOLOGIAS

La herramienta de exploracion descrita en la seccion 4.1 genera la matriz ABCD de cada
elemento a partir de su impedancia ideal, que en el caso de un inductor es Z = jwL y en el de
un condensador Z = 1/(jwC). Para incorporar las pérdidas 6hmicas se han sustituido estas
impedancias reactivas puras por la impedancia compleja del modelo no ideal introducido en la
seccion 3.4, ignorando los demas parasitos de los componentes y centrandonos en las pérdidas
resistivas se obtiene la impedancia de la ecuacion (6.1):

Z(w) = Ry(w) + jX(w) (6.1)

Este modelo se aplica tanto a inductores como a condensadores. En los condensadores, la
resistencia serie asociada es muy pequeia en la banda de 6.5-11.5 MHz y su contribucion a las
pérdidas es despreciable. En cambio, la R;(w) de los inductores domina el comportamiento no
ideal de la red. La Figura 6-1 ilustra como cada elemento ideal se reemplaza por una rama de
impedancia compleja Z(w), que es la que se utiliza para generar la matriz ABCD segun las
expresiones de la seccion 3.2 para una impedancia arbitraria en serie o en derivacion.

| | —i
0—’5”‘—‘\/\/\/\—0 (o) Z O
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Figura 6-1: Elementos concentrados con factor de calidad.

A partir de la definicion del factor de calidad de la ecuacion (3.26), (Q = X/R;), y de la
reactancia del inductor X; = wL, se obtiene la resistencia serie:
Ry(w) = 2L 6.2)
w) = .
’ Q(w)

El factor de calidad no es constante en la banda. Como se mostrd en la seccion 3.4.3, Q(f)
presenta una caracteristica en forma de campana con un maximo fuera de la banda de operacion
del SRS para la mayoria de los inductores comerciales. En el intervalo de 6.5 a 11.5 MHz el
dispositivo opera en el flanco ascendente de dicha campana, donde la resistencia en continua
domina y la reactancia crece linealmente con la frecuencia. En esta region, Q = wL/R;
aumenta aproximadamente de forma lineal, por lo que emplear el Q factor como un valor
constante en un ancho de banda del 55.6% aumenta el error que se comete respecto a la
implementacion final de la red.
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Para capturar esta variacion con la frecuencia, se ha decidido modelar el factor de calidad
mediante un ajuste lineal de primer orden sobre la banda, empleando los valores de Q extraidos
del datasheet del componente en dos frecuencias de referencia f; y f,. La expresion del factor
de calidad con el modelo lineal se muestra en la ecuacion (6.3),(6.4):

Q) = Q) +m(f — fi) 63)
_ Q) - Q)
"R o9

con pendiente m > 0 por situarse en el flanco ascendente de la campana. La pendiente y el
valor de referencia se extraen de la curva de Q frente a frecuencia del componente comercial,
mostrada para las tecnologias evaluadas en la seccion 3.4.4.

Sustituyendo este modelo en la ecuacion (6.2) se obtiene la resistencia serie en cada punto del
vector de frecuencias, y con ella la impedancia compleja de cada inductor, segin la ecuacion
(6.1). A partir de esta impedancia se generan las matrices ABCD de los elementos seglin las
definiciones de la seccion 3.2. Para los elementos en serie, se obtiene la matriz ABCD seglin
indica la ecuacion (6.5):

[é 4 (1‘“)] 6.5)

La ABCD de los elementos en derivacion se calcula seglin la ecuacion (6.6):

1 0
/200 1) ¢
El resto del flujo de optimizacion se mantiene igual al descrito en la seccion 4.1. La matriz
ABCD equivalente de la red se obtiene como el producto en cascada de las matrices de sus
elementos, se carga con la impedancia de la antena y se calculan la impedancia de entrada y el
coeficiente de reflexion mediante las ecuaciones (4.2) y (4.3). La diferencia es que ahora la
matriz incorpora las pérdidas de los elementos pasivos a través de Ry(w), lo que permite evaluar
el pardmetro de transmision S,1 y, con €l, las pérdidas de insercion reales de cada topologia.
Esta magnitud es la que interviene en la penalizacion de la funcion de coste que se detalla en el
siguiente apartado.
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6.3 MODIFICACION DE LA FUNCION DE COSTE PARA LA RED DE ADAPTACION DE MiNIMAS
PERDIDAS DE INSERCION

La inclusion del factor de calidad finito en los elementos pasivos permite evaluar las pérdidas
de insercion reales de cada topologia a través del parametro de transmision S,;. Como se
explico en la seccion 6.1, la funcion de coste basada tinicamente en |I},| deja de ser adecuada
cuando los elementos presentan pérdidas, ya que el optimizador intenta reducir la reflexion
disipando potencia en las resistencias serie en lugar de transferirla al dipolo, es decir, mejorando
la adaptacion a costa de incluir elementos con muchas pérdidas. Para evitar este
comportamiento, se modifica la funcién de coste afiadiendo un término de penalizacion que
favorece las soluciones con menores pérdidas de insercion en toda la banda, de modo que las
configuraciones con baja transferencia de energia entre el HPA y la antena quedan
automaticamente penalizadas. La funcion de coste empleada en la exploracion de topologias
para el HPA de E-mode GaN se muestra a continuacion en la ecuacion (6.7):

NN freq N freq

JXO) = > wp IO, AR+2 ) wylmax (0, 1L(Xo, f) — mg)l? 67
f=1 =1

El operador max (0,-) se introduce para que la penalizacidon actie Unicamente cuando las
pérdidas de insercion superan el umbral fijado en IL,,,x = 2 dB. Si en un punto de frecuencia
dado se cumple IL(X,, f) < 2 dB, la expresion (IL(Xy, f) — [Lpax) € negativa y el maximo
devuelve cero, de modo que ese punto no contribuye al coste. En cambio, cuando IL(X,, f) >
2 dB, el operador max (0,-) devuelve exactamente el exceso sobre la cota establecida, y es esa
diferencia la que se penaliza. De este modo, la penalizacion solo actia en los puntos en los que
no se cumple la especificacion de IL y se cuantifica en qué medida se supera esa cota. Elevando
dicha diferencia al cuadrado, los incumplimientos mayores contribuyen mas al coste que los
cercanos al limite: una red con 4 dB de pérdidas de insercion recibe una penalizacion muy
superior a otra con 2.2 dB. El pardmetro A fija el compromiso entre adaptacién y pérdidas,
determinando cudnto peso tiene la penalizacion respecto al término de [T}, (X0, f)|?, con 4
elevado se prioriza limitar la IL, mientras que valores menores permiten aceptar mayores
pérdidas a cambio de mejorar la adaptacion.

Con esta formulacion, el optimizador ya no puede explotar las pérdidas internas de los
elementos para mejorar la adaptacion a costa de aumentar las pérdidas de insercion. Cada
elemento adicional incrementa la IL, activa la penalizacion y empeora el coste total, lo que
explica el reordenamiento de topologias observado en los resultados que se mostraran en la
siguiente seccion: las redes con mas elementos dejan de ser nominalmente 6ptimas cuando se
consideran las pérdidas reales y la penalizacion asociada. Esta funcion de coste es la que se
emplea en la evaluacion y comparacion de las topologias en las secciones siguientes.
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6.4 DISENO DE LA RED DE ADAPTACION CON ELEMENTOS CON Q FINITO

En este apartado se presentan los resultados de la optimizacion basada en la funciéon de coste
definida en la seccidon 6.3, cuyo objetivo es minimizar las pérdidas de insercion manteniendo
un nivel de adaptacion adecuado para el dipolo de 16 m cuando el HPA emplea tecnologia
E-mode GaN. El peso de la penalizacion se fija en A = 0.7, valor que prioriza las soluciones de
minima pérdida frente a la adaptacion. Para cada familia de 2, 3 y 4 elementos se selecciona la
topologia de menor coste, lo que permite analizar simultaneamente la evolucion del coste
nominal y el efecto acumulativo de las tolerancias.

Dado que los tres prototipos se fabrican, los valores 6ptimos se redondean al componente
comercial mas cercano. Este redondeo explica que en el boxplot aparezcan realizaciones con
un coste inferior al nominal: al perder optimalidad en el proceso del redondeo, algunas
perturbaciones del Monte Carlo desplazan los valores de los componentes méas cerca del 6ptimo
teorico que el propio valor redondeado. En las capacidades, para aproximar mejor el resultado
de la optimizacion, se combinan dos condensadores en paralelo cuando ha sido necesario.

A continuacion, se muestran los esquematicos de las topologias seleccionadas:

La Figura 6-2 muestra la red de adaptaciéon de dos elementos con un coste asociado de
Jo = 0.3401. Esta implementa un filtro paso alto de dos elementos, consistente en una
capacidad serie y una bobina en derivacion.

topologia = [3,6]

PO ” o r

C1=200 pF
12=18ull

Figura 6-2: Esquematico de la red de adaptacion de 2 elementos para HPA con tecnologia E-mode GaN.

La Figura 6-3 muestra la red de adaptacion de tres elementos con un coste asociado de
Jo = 0.3415 . Esta presenta una topologia similar a la de dos elementos, con la diferencia de
que incluye una capacidad en derivacion a la entrada.

topologia = [4,3,6]

P1 O H O P2
€2 =350 pF
C1=250pF —— L1=15uH

Figura 6-3: Esquematico de la red de adaptacion de 3 elementos para HPA con tecnologia E-mode GaN.
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A continuacion, en la Figura 6-4 se observa la solucion de cuatro elementos con un coste
asociado de J, = 0.3491. Esta presenta un inductor mas que la topologia de tres elementos
ubicada entre la primera capacidad en derivacién y la capacidad en serie.

topologia = [4,6,3,6]

| | €3 =200 pF
P10~ ” O P2

C1=250 pF —/— L2=15ull C4=18ull

Figura 6-4: Esquematico de la red de adaptacion de 4 elementos para HPA con tecnologia E-mode GaN.

Una vez identificadas las tres topologias con menor coste durante la fase de optimizacion,
resulta necesario evaluar su sensibilidad frente a las tolerancias de los componentes con el
objetivo de acotar la respuesta que se espera obtener en la medida. Aunque el algoritmo de
exploracion de topologias permite ordenar las redes de adaptacion en funcion de su coste
nominal, este criterio por si solo no proporciona informacion acerca de la robustez de cada
solucion frente a las desviaciones en el valor nominal que presentan los componentes
comerciales.

Para ello, las tres topologias seleccionadas se han evaluado mediante el script de andlisis de
robustez descrito en la seccion 4.2. El estudio se ha realizado mediante una simulacion Monte
Carlo con N = 1000 realizaciones, en las que los valores nominales de inductancias y
capacidades obtenidos en la optimizacién se han perturbado aleatoriamente dentro de los
margenes de tolerancia especificados. Para cada realizacion se recalcula la funcion de coste,
obteniendo asi una distribucion estadistica del coste que permite cuantificar la sensibilidad de
cada topologia frente a variaciones en los componentes.

A partir de las distribuciones de coste obtenidas se han calculado las métricas estadisticas
mencionadas en la seccion 4.2, resumidas en la Tabla 6. En ella se muestra el coste nominal
(Jo), €l coste medio (1;) obtenido tras las realizaciones Monte Carlo, la desviacion estandar (o;)
y la desviacion estandar (g;) empleado como métrica de robustez al representar la dispersion
del coste normalizada respecto a su valor nominal.

Topologia Jo Uy o) oy
[3,6] 0.3401 0.3471 0.0082 0.0241
[4,3,6] 0.3415 0.3506 0.0103 0.0301
[4,6,3,6] 0.3491 0.3621 0.0152 0.0436

Tabla 6: Resultados del analisis de robustez mediante Monte Carlo para las tres topologias seleccionadas.

Los resultados muestran una tendencia clara: al aumentar el nimero de elementos de la red de
adaptacion, el coste nominal aumenta. Este comportamiento contrasta con el caso ideal del
capitulo 5, donde la ausencia de pérdidas permitia que las topologias mas complejas alcanzaran
mejores resultados nominales. En este caso, la funcion de coste incorpora las pérdidas de
insercion, de modo que cada elemento adicional introduce una penalizacidon asociada a su
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resistencia serie equivalente. Por este motivo, la topologia de dos elementos presenta el menor
coste nominal (J, = 0.3401), seguida por la de tres elementos (J, = 0.3415) y, finalmente, por
la de cuatro elementos (J, = 0.3491).

El incremento del coste no es uniforme y depende del tipo de elemento afiadido. Entre las
topologias de dos y tres elementos el coste varia muy poco, ya que el elemento incorporado es
una capacidad en derivacion. Las capacidades presentan una resistencia serie muy baja por lo
que las pérdidas son practicamente despreciables a la frecuencia de operacion, por lo que
afectan sobre todo al término de adaptacion y muy poco al término de pérdidas de insercion de
la funcién de coste. Esto explica que el coste nominal solo aumente de 0.3401 a 0.3415. En
cambio, al pasar de tres a cuatro elementos se introduce un inductor adicional, cuyo factor de
calidad es sensiblemente inferior al de las capacidades. A diferencia de la capacidad, el inductor
interviene en los dos términos de la funcion de coste: participa en la transformacion de
impedancias que recoge el término de adaptacion y, por su bajo factor de calidad, aporta
pérdidas al término de IL. Esta doble contribucion se traduce en un aumento notable del coste
nominal hasta 0.3491. En la practica, el inductor representa el elemento limitante de la topologia
en pérdidas y robustez.

La dispersion del coste obtenida mediante el analisis Monte Carlo sigue la misma logica. La
desviacion estandar normalizada pasa de g; = 0.0241 para la topologia de dos elementos a
0; = 0.0301 para la de tres, y aumenta en mayor medida al incluir el inductor, hasta g; =
0.0436 en la de cuatro. La causa es la misma que en el coste nominal: una desviacion en la
capacidad afecta sobre todo al término de adaptacién y muy poco al de pérdidas, por su elevado
factor de calidad, mientras que una desviacion en el inductor se traslada a los dos términos a la
vez, tanto al de adaptacion como al de IL. Segun este criterio, la red de dos elementos es la mas
robusta, seguida por la de tres, mientras que la de cuatro es claramente la mas sensible frente a
variaciones paramétricas.

La Figura 6-5 muestra graficamente la distribucion de costes obtenida para cada topologia
mediante un boxplot. Las topologias aparecen ordenadas de mas robusta a menos, de izquierda
a derecha respectivamente, mientras que el asterisco magenta indica el coste nominal obtenido
durante la optimizacion.

Ranking de tolerancias — Distribucién Monte Carlo

0.44 H# JO (nominal) .
L 0.42F " 1
2 i
S o4f 1 ! ]
e} 1
.2 - + —*— I -
: 0.38 4 ; .
2036t ' | 1
G034} E -
032} l
0‘3 L 1 1
[3,6] [4,3.6] [4,6,3.6]

Figura 6-5: Ranking de robustez de las tres topologias de menor coste para el transistor de E-mode GaN
mediante el método de Monte Carlo.
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Puede observarse como la dispersion del coste aumenta a medida que se incrementa el nimero
de elementos de la red. Aunque la topologia de cuatro elementos proporciona el peor resultado
nominal, también presenta el mayor rango intercuartilico y el mayor nimero de valores atipicos,
reflejo de la sensibilidad introducida por el inductor adicional. Por el contrario, la topologia de
dos elementos muestra una distribuciéon mucho mas concentrada alrededor de su valor nominal,
lo que indica un comportamiento mas estable frente a desviaciones en los valores de los
componentes.

En conjunto, los resultados muestran que el compromiso entre adaptacion y robustez propio del
caso ideal desaparece al considerar las pérdidas. Las topologias mas complejas disponen de mas
grados de libertad y, en ausencia de pérdidas, permitirian aproximar mejor la transformacion
de impedancias, como se vio en el capitulo 5. Sin embargo, cuando se consideran las pérdidas
y las tolerancias de los componentes, esa ventaja se anula: la red de dos elementos presenta a
la vez el menor coste nominal y la mayor robustez, por lo que no existe incentivo para aumentar
el nimero de elementos. En consecuencia, la seleccion final de la red de adaptacion no debe
basarse unicamente en el coste nominal alcanzado durante la optimizacion, sino también en la
estabilidad de su comportamiento bajo condiciones reales de fabricacion y operacion.

6.5 FABRICACION DE LA RED DE ADAPTACION PARA E-MODE GAN CON
ELEMENTOS REALES

En este apartado se muestra la fabricacion de las tres redes de adaptacion seleccionadas en la
seccion 6.4. La fabricacion de las tres redes se ha hecho sobre el sustrato ROGERS RO4003C
de 1.52 mm empleado en el disefio de la red de adaptacion de 7 elementos fabricada en la
seccion 5.3. Este sustrato fue seleccionado debido a sus bajas pérdidas dieléctricas y su rigidez
mecanica. El disefio de las tres redes de adaptacion en ADS supone un proceso trivial, puesto
que, a 9 MHz, la longitud eléctrica de las lineas necesarias para conectar los elementos
concentrados supone una fraccion muy pequeiia de la longitud de onda, con lo que la
transformacion de la impedancia de la antena no sufre practicamente degradacion respecto a la
simulacion con conexiones eléctricas ideales.

6.5.1 Fabricacion de la red de adaptacion de 2 elementos

A continuacion, en la Figura 6-6 se muestra el layout de la red de adaptacion de dos elementos,
en la que se observa una capacidad serie de un tamafio reducido en comparacién con la bobina
conectada en derivacion.

Figura 6-6: Layout de la red de adaptacion de 2 elementos.
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El disefio del layout se reduce a conectar dos puertos SMA mediante una linea microstrip en la
que se dejan gaps para soldar los componentes en serie, mientras que una isla de masa situada
al sur de la placa sirve para conectar los pads de los elementos en derivacion. Las pistas cortas
ubicadas en los extremos norte de la placa permiten soldar las patillas del conector SMA,
proporcionando tanto una conexion estable a masa como una mejor fijacion mecanica del
conector. Las dimensiones resultantes de la placa son de 18%27 mm, notablemente mas
compactas que las placas de 45x67 mm obtenidas en la solucién de siete elementos para el
transistor GaN clésico, lo que evidencia la ventaja en términos de integracion que ofrece la
tecnologia E-mode GaN al permitir relajar la especificacion de adaptacion. En la Figura 6-7se
muestra la placa fabricada, conectorizada y con los componentes soldados.

S b sfaf ol o

Figura 6-7: Prototipo fabricado de la red de adaptacion de 2 elementos.

Una vez fabricado el prototipo, se ha procedido a medir la red de adaptacion mediante un
analizador vectorial de redes (VNA). Al igual que en las medidas realizadas en la seccion 5.3,
no se ha realizado ninguna compensacion de los conectores SMA mediante calibracion, dado
que su contribucion a la desadaptacion y pérdidas es despreciable en la banda de interés. En la
Figura 6-8 se muestra la comparativa entre la respuesta simulada electromagnéticamente y la
medida del prototipo, junto con la nube de realizaciones del método de Monte Carlo, que
permite evaluar si las posibles discrepancias entre ambas trazas quedan justificadas por las
tolerancias de los componentes o por el contrario existe algun fendmeno que no se haya
contemplado en simulacion.

ml m2
freq=7.900 MHz | | freq=6.500 MHz
S11_meas=-4.972 | | S21_meas=-2.932

s g am,

S11 meas

S21 meas
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freq, MHz

Figura 6-8: Comparativa entre la medida y la simulacion en parametros S del prototipo de 2 elementos.
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La respuesta en parametros S de la red de 2 elementos mostrada en la Figura 6-8 presenta una
buena concordancia entre la medida y la simulacidon. Se puede observar como las pérdidas de
insercion (trazas azules: s6lida la simulacion EM, punteada la medida) se mantienen por debajo
de 2 dB en la mayor parte de la banda, a excepcion de los extremos, donde aumentan hasta
alcanzar los 3 dB en el extremo inferior de la banda. Comparando con la red de 7 elementos
implementada con inductores de nucleo de aire, esta solucion presenta una mejora de
aproximadamente 1 dB de pérdidas de insercion en el centro de la banda y de hasta 2 dB en el
extremo inferior.

En términos de pérdidas de retorno (trazas rojas), los puntos mas criticos se encuentran en los
extremos de la banda y alrededor de 7.9 MHz, donde se obtiene un valor minimo de 5 dB. Este
nivel de adaptacion es aceptable para un disefio orientado a transistores E-mode GaN, cuya
elevada tension de ruptura del drenador permite tolerar un mayor nivel de potencia reflejada sin
comprometer la integridad del dispositivo. A diferencia de la red disefiada para el GaN clasico,
esta red no incorpora un atenuador a la entrada, lo que explica tanto la mejora en pérdidas de
insercion como el nivel de adaptacion mas relajado, priorizando la méxima transferencia de
potencia hacia la antena.

6.5.2 Fabricacion de la red de adaptacién de 3 elementos

En la Figura 6-9 se muestra el layout de la red de adaptacion de 3 elementos, el layout es
practicamente idéntico a la red de dos elementos con la diferencia de la capacidad soldada en
derivacion a la entrada de la estructura.

Figura 6-9: Layout de la red de adaptacion de 3 elementos.

El prototipo fabricado y conectorizado se muestra en la Figura 6-10. Dado que el elemento
afadido respecto a la red de 2 elementos es una capacidad en derivacion, no se espera observar
una variacion significativa en las pérdidas de insercion de la red. Esto se debe a que, a 9 MHz,
las capacidades presentan pérdidas dieléctricas muy reducidas y, por tanto, un factor de calidad
elevado, de modo que su contribucion a las pérdidas 6hmicas totales de la red es practicamente
despreciable.

dedddidadides * 1 5 [ CCUTDUTT N

Figura 6-10: Prototipo fabricado de la red de adaptaciéon de 3 elementos.
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Una vez fabricado el prototipo, se ha procedido a medir la red mediante el VNA siguiendo el
mismo procedimiento empleado en las medidas anteriores. En la Figura 6-11 se muestra la
comparativa entre la respuesta simulada electromagnéticamente y la medida del prototipo, junto
con la nube de realizaciones del método de Monte Carlo.

ml m2
freq=8.100 MHz | |freq=6.500 MHz
S11_meas=-5.061| |S21 meas=-3.366

S11_meas
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'14%\X!X{X!\'!‘X!X!{X!X!‘\\\\{XXXX‘N!X! -14
5.5 6.5 7.5 8.5 9.5 105 11.5 125

freq, MHz
Figura 6-11: Comparativa entre la medida y la simulacioén en parametros S del prototipo de 3 elementos.

Se puede observar en la Figura 6-11 como las pérdidas de retorno (trazas rojas) permanecen
por encima de 5 dB en el centro de la banda, un comportamiento similar al observado en la red
de 2 elementos. En cuanto a las pérdidas de insercion (trazas azules), se mantienen por debajo
de 2 dB en la mayor parte de la banda, aumentando hasta 3.3 dB en el extremo inferior. En esta
zona, la medida (traza azul punteada) presenta pérdidas inferiores a la simulacion (traza azul
solida) y al Monte Carlo (trazas grises), lo que indica que el modelo de los inductores extraido
mediante el test fixture sobreestima ligeramente las pérdidas reales del componente debido a
las pérdidas asociadas a las lineas del propio fixture, tal y como ya se habia observado en el
capitulo 5, este efecto es mdas notorio en la zona de transicion de la banda como ya se explico
en la seccion 3.4.5.

Por lo demas, la red presenta un comportamiento en pardmetros S relativamente similar al de
la red de 2 elementos. La diferencia més notable se aprecia en el ancho de la nube de
realizaciones de Monte Carlo (nube gris), mayor en esta topologia, lo que indica una menor
robustez frente a variaciones en los valores de los componentes. Este comportamiento era de
esperar, ya que el estudio de robustez mostrado en el boxplot de la Figura 6-5 ya permitia
anticipar que la incorporacion de la capacidad en derivacion apenas modifica el coste nominal,
por su elevado factor de calidad y sus pérdidas reducidas, pero introduce un grado de libertad
adicional con su propia tolerancia, lo que aumenta ligeramente la dispersion del coste,
manifestada en un rango intercuartilico mas amplio y por tanto una nube de realizaciones de
Monte Carlo (trazas grises) mas amplia que la de la Figura 6-8.
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6.5.3 Fabricacion de la red de adaptacién de 4 elementos

En la Figura 6-12 se muestra el layout de la red de adaptacion de 4 elementos. Respecto a la
topologia anterior, esta incorpora un inductor adicional en serie, por lo que se espera un
incremento en las pérdidas de insercion respecto a las redes de 2 y 3 elementos, dado que el
inductor es el elemento que mayor contribucion 6hmica introduce en la red a estas frecuencias.

Figura 6-12: Layout de la red de adaptacion de 4 elementos.

El prototipo fabricado y conectorizado se muestra en la Figura 6-13. En ella se observan los
inductores en derivacion con una capacidad de un tamafio reducido conectada entre los
inductores. Se ha decidido afnadir un segundo plano de masa al norte de la placa con el objetivo
de reducir la longitud de las lineas de conexion en el camino serie, ya que este contribuye
directamente a las pérdidas de insercion.

S

f‘“.“‘“-““”.

R

Figura 6-13: Prototipo fabricado de la red de adaptacion de 4 elementos.

Una vez fabricado el prototipo, se ha procedido a medir la red mediante el VNA siguiendo el
mismo procedimiento empleado en las medidas anteriores. En la Figura 6-14 se muestra la
comparativa entre la respuesta simulada electromagnéticamente y la medida del prototipo, junto
con la nube de realizaciones del método de Monte Carlo.
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Figura 6-14: Comparativa entre la medida y la simulacion en parametros S del prototipo de 4 elementos.

La Figura 6-14 muestra que las pérdidas de insercion (trazas azules) de la red de 4 elementos
son notablemente superiores a las de las topologias anteriores. Esto se debe a la presencia de
dos inductores en la red, cuyos factores de calidad limitados introducen pérdidas 6hmicas
significativas. El efecto es especialmente visible en la traza de S,; (azul): el redondeo de la
banda inferior se acentia progresivamente a medida que se afiaden elementos inductivos a la
red, de modo que en esta topologia las pérdidas de insercion superan los 2 dB en el primer tramo
de la banda, hasta aproximadamente 7.5 MHz. Por encima de esa frecuencia, en cambio, la
especificacion de IL < 2 dB si se cumple. En cuanto a la adaptacion, las pérdidas de retorno
(trazas rojas) se mantienen por encima de 6 dB en toda la banda, un nivel ligeramente superior
al de las redes de 2 y 3 elementos gracias al grado de libertad que aporta el inductor adicional.
No obstante, bajo el criterio de disefio adoptado, que prioriza las pérdidas de insercion, esta
mejora de adaptacion no compensa la degradacion del S,; que introduce ese mismo inductor,
de modo que la red de 4 elementos resulta la menos adecuada de las tres pese a su mejor
adaptacion. Por ultimo, la nube de realizaciones del método de Monte Carlo (nube gris) presenta
una dispersion mas amplia que en las topologias anteriores, reflejo directo del mayor nimero
de elementos y del consiguiente incremento de la sensibilidad frente a variaciones en los valores
nominales de los componentes.
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6.6 RESULTADOS

En este apartado se comparan los tres prototipos fabricados y se selecciona la red de adaptacion
final. A diferencia del caso GaN convencional, donde la especificacion de pérdidas de retorno
imponia una adaptacion estricta en toda la banda, aqui el criterio prioriza las pérdidas de
insercion y penaliza las soluciones cuyo S,; se degrada por encima del umbral, lo que favorece
redes con pocos elementos y, por tanto, con menores pérdidas. La Figura 6-15 presenta la
comparativa en parametros S de las medidas de los tres prototipos.

S11_4 elem  ======
S11_3_elem

EEEEEE S11 2 elem  ======

RO o

A en < e en <t S21_4 elem - ——

R %% S21 3 elem
S21 2 elem — =—

TTTT‘TTTT‘TTTT‘TTTT‘TTTT‘TTTT‘TTTT

5.5 6.5 7.5 8.5 9.5 10.5 11.5 12.5

freq, MHz

Figura 6-15: Comparativa en parametros S de las medidas de las redes de 2,3 y 4 elementos.

La red de dos elementos mantiene unas pérdidas de retorno en torno a 5 dB en toda la banda
(traza azul punteada). En el extremo inferior, alrededor de 6.5 MHz, su traza de S, (traza azul
solida) es la que presenta un menor recorte de las tres, de modo que es la que conserva un mayor
ancho de banda efectivo en el margen frecuencial de operacion. La red de tres elementos
presenta unas pérdidas de insercion (traza naranja sélida) muy similares a las de la red de dos,
si bien en los extremos de la banda, en torno a 6.5 MHz y 11.5 MHz, queda ligeramente por
debajo de la de dos elementos, lo que refleja unas pérdidas ligeramente superiores. La red de
cuatro elementos muestra un redondeo mas pronunciado de su S,; (traza verde sélida) en el
primer tramo de la banda, hasta aproximadamente 7.5 MHz, debido al inductor adicional. En
pérdidas de retorno, en cambio, la red de cuatro elementos presenta la respuesta mas plana de
las tres (traza verde punteada), aunque esa mejora en la adaptacion se obtiene a costa de ese
mayor redondeo de las pérdidas de insercion en la banda baja.

El paso de dos a tres elementos no varia significativamente las pérdidas de insercion, ya que el
elemento afiadido es una capacidad en derivacion de elevado factor de calidad. Al pasar a cuatro
elementos se introduce un inductor de factor de calidad bajo, que incrementa las pérdidas en la
mitad inferior de la banda hasta superar el limite de 2 dB durante aproximadamente 1 MHz de
la banda de operacion. El inductor es, por tanto, el elemento que determina las pérdidas de la
red.

El comportamiento frente a tolerancias refuerza esta misma lectura. Aunque en la Figura 6-15
no se representan las realizaciones del método de Monte Carlo, el estudio de robustez de la
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seccion 6.4 y las simulaciones de las nubes de Montecarlo para cada red muestran que la
dispersion del coste aumenta con el nimero de elementos, ya que cada elemento adicional
introduce una nueva fuente de incertidumbre. A diferencia del caso ideal del capitulo 5, donde
aumentar el nimero de elementos mejoraba la adaptacion a costa de la robustez, al contabilizar
las pérdidas reales ese compromiso desaparece: la red de dos elementos es, ademas de presentar
las menores pérdidas, la mas robusta frente a desviaciones.

Cuando se emplean dispositivos E-mode GaN, su elevada tension de ruptura proporciona un
margen considerable frente a las desadaptaciones de la antena, por lo que ya no es
imprescindible imponer pérdidas de retorno extremadamente bajas y el criterio puede
desplazarse hacia la minimizacién de las pérdidas de insercion. Desde un punto de vista
practico, esto permite redes mas simples, que reducen el nimero de componentes, las pérdidas
Ohmicas acumuladas y las dimensiones de la placa, y presentan un comportamiento mas
predecible frente a desviaciones de fabricacion o a efectos térmicos, algo especialmente
relevante en una aplicacion espacial.

Por estos motivos se selecciona la topologia de dos elementos como solucion final, ya que reune
el menor coste nominal escogiendo (parad = 0.7), las menores pérdidas de insercion y la
mayor robustez de las tres alternativas, ademdas de la implementacion mds compacta. Los
resultados confirman que la tecnologia E-mode GaN permite desplazar el disefio desde una
filosofia centrada en la adaptacion hacia una estrategia orientada a la eficiencia y la robustez
global del sistema.
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7 CONCLUSIONES Y TRABAJO FUTURO

7.1 CONCLUSIONES

En la obtencién de mapas topograficos del subsuelo, la profundidad de penetracion y la
resolucion en rango son dos métricas determinantes. La primera esta ligada a la potencia que se
radia hacia el subsuelo y a las pérdidas del medio, mientras que la segunda mejora al aumentar
el ancho de banda efectivo de la sefial transmitida. Ambas se ven directamente influidas por el
comportamiento de la red de adaptacion, que se sittia entre el amplificador de potencia y la
antena dentro de la cadena de transmision, de modo que sus limitaciones repercuten sobre la
penetracion y la resolucion que finalmente alcanza el radar.

El diseno basado en GaN HEMT convencional, desarrollado en el capitulo 5, parte de una
especificacion de adaptacion exigente, RL = 10 dB en toda la banda, ya que la baja tension de
ruptura del transistor obliga a protegerlo frente a las reflexiones de la antena. Dado que la cota
maxima de adaptacion que puede alcanzar una red sin pérdidas se sitiia en torno a 6.8 dB para
un ancho de banda del 55.6%, se ha optado por incorporar un atenuador resistivo a la entrada,
ya que el disefio de un circulador de tres puertos que derive las reflexiones hacia una carga
resulta impréctico para un ancho de banda tan grande. Esta especificacion conduce ademas a
topologias con un nimero elevado de elementos, en este caso de siete. Una de las dificultades
centrales del trabajo ha sido la adaptacion en banda ancha a una frecuencia tan baja como 9
MHz, donde los inductores SMD con nucleo de ferrita presentan un factor de calidad reducido
por las pérdidas del nucleo y por la limitada seccion del conductor. Por este motivo, la mejor
candidata ha resultado ser la red con inductores de nucleo de aire de Coilcraft en disposicion
ortogonal, en los que la ausencia de nicleo magnético elimina sus pérdidas asociadas y el mayor
grosor del conductor aumenta la seccion efectiva por la que circula la corriente, reduciendo el
efecto peliculary, con ello, la resistencia serie equivalente. El inconveniente de estos inductores
es que no disponen de shielding, lo que ha condicionado el disefio de la placa final debido a los
acoplamientos magnéticos que aparecen entre ellos.

Con esta implementacion se ha obtenido un nivel de adaptacion de 9.11 dB, que no llega a
cumplir el objetivo de 10 dB, junto con un redondeo de la banda en su extremo inferior, donde
las pérdidas de insercion alcanzan 5.45 dB. Estas dos métricas condicionan al radar de forma
directa: las pérdidas de insercion reducen la potencia radiada y, por tanto, la profundidad de
penetracion, mientras que el redondeo recorta el ancho de banda efectivo y empeora la
resolucion en rango, ya que las frecuencias atenuadas dejan de aportar un retorno detectable.
En este caso, el redondeo se extiende unos 1.5 MHz, lo que equivale al 30% de los 5 MHz de
banda y supone, por tanto, una reduccion significativa del ancho de banda disponible para el
procesado del radar. El tamafio final de esta placa es de 45 x 67 mm, notablemente mayor que
el del disefio con E-mode debido al nimero de elementos y al volumen de los inductores de
nucleo de aire.

En el disefio basado en E-mode GaN, tratado en el capitulo 6, la elevada tension de ruptura de
esta tecnologia, del orden de 600 a 650 V, proporciona una gran robustez frente a las
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desadaptaciones en el plano de la carga, lo que permite relajar la especificacion de adaptacion
y centrar el disefio en reducir las pérdidas de insercion. Con este criterio, la red de dos elementos
ofrece la mejor solucion. Sus pérdidas de insercion se mantienen por debajo de 2 dB en la mayor
parte de la banda, salvo en los 0.5 MHz del extremo inferior, donde el redondeo las eleva hasta
2.93 dB, por lo que tampoco se cumple de forma estricta el objetivo de IL < 2 dB en todo el
margen frecuencial. Aun asi, este redondeo de 0.5 MHz representa solo el 10% de la banda,
frente al 30% del disefio con GaN convencional, de modo que el ancho de banda disponible
para el procesado del radar apenas se ve afectado y la resolucidén en rango se mantiene proxima
a lanominal. Esta red conserva ademds una adaptacion en torno a 5 dB, suficiente para proteger
el transistor gracias al margen que aporta la tecnologia, y es la topologia mas robusta frente a
las desviaciones de los componentes, al estar compuesta por menos elementos. A ello se afiade
su menor tamafio, ya que la placa fabricada mide 18 x 27 mm y, ajustando los conectores y la
geometria, resulta viable una implementacion del orden de 1 cm x 1 cm.

Mas alla de las dos redes disefiadas, este trabajo ha permitido extender el software de
exploracion de topologias para incorporar el factor de calidad finito de los componentes y una
funciéon de coste sensible a las pérdidas de insercion. Esta extension se ha validado
experimentalmente, ya que las medidas de los tres prototipos de E-mode GaN reproducen tanto
la respuesta predicha por el modelo de Q finito como la ordenacion de topologias que impone
la nueva funciéon de coste, confirmando que el modelo de pérdidas y la penalizacion
incorporados describen correctamente el comportamiento real de las redes. A ello se suma el
desarrollo y la validacién de una metodologia de anélisis de robustez basada en el método de
Monte Carlo, y un analisis de las limitaciones de la adaptacion de banda ancha a baja frecuencia,
donde el factor de calidad finito de los componentes y el limite de Bode-Fano determinan el
compromiso alcanzable entre adaptacion y pérdidas. La conclusion principal es que una
decision como la tecnologia del amplificador no se limita a esa etapa, sino que condiciona la
filosofia de disefo de los elementos posteriores de la cadena. Elegir E-mode GaN permite pasar
de un enfoque centrado en minimizar la reflexion, pensado para proteger un transistor poco
robusto, a otro orientado a minimizar las pérdidas y a maximizar la robustez, lo que repercute
finalmente en las prestaciones globales del SRS.
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7.2 TrABAJO FUTURO

El presente trabajo constituye la validacion de una metodologia de disefio de redes de
adaptacion aplicada a la instrumentacion de espacio, empleada en la fabricacion de un prototipo
preliminar. Las redes obtenidas demuestran la viabilidad del enfoque, pero su paso a un
prototipo final, cualificable para una mision espacial, requiere completar varias lineas de
trabajo, tanto en el refinamiento del propio disefio como en su validacion bajo las condiciones
reales de operacion y del entorno de lanzamiento. En concreto, se proponen las siguientes
lineas:

¢ Fine tuning de los elementos. Ajuste de los valores de los elementos de las redes
obtenidas hasta alcanzar una respuesta que cumpla la especificacion de RL = 10 dB
en toda la banda, en el caso de la red para el GaN HEMT.

e Fabricacion de inductores a medida. Estudio del devanado propio de inductores de
nucleo de aire, que permitiria disponer de valores de inductancia no comerciales y
ajustarse con precision a los valores Optimos obtenidos en la exploracion de topologias,
contribuyendo asi a reducir el error introducido al redondear los componentes ideales
obtenidos en el software.

e Implementacion de una biblioteca de elementos comerciales. Con el objetivo de
simplificar el proceso de exploraciéon y de fabricacion del prototipo, se pretende
implementar en el software una libreria de elementos concentrados a partir de los
ficheros .s2p proporcionados por los fabricantes de SMDs de modo que la optimizacion
trabaje directamente con elementos comerciales.

e Pruebas en potencia. Ensayos a 200 W en modo pulsado respetando el duty cycle del
SRS, ya que la caracterizacion se ha realizado con un VNA en pequeiia sefial, con lo
que no se han tenido en cuenta los maximum ratings de potencia de los componentes.

e Validacion del conjunto HPA y red. Medida del sistema formado por el amplificador
y la red de adaptacion, ambos conectorizados, junto con el modelo de la antena en
elementos concentrados, estudiando las fluctuaciones de la tension en el drenador del
transistor y verificando que se mantienen dentro de los margenes de seguridad exigidos
en aplicaciones de espacio.

e Estudio térmico. Analisis del comportamiento térmico de la red bajo la operacion
pulsada del radar, prestando especial atencion a la disipacion en los componentes, en
particular en la ESR de los inductores.

e Estudio de vibraciones. Ensayos mecanicos de vibracion, necesarios para garantizar la

supervivencia del prototipo frente a los estreses mecanicos asociados al lanzamiento de
un satélite.
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e Cumplimiento de normativas espaciales. La transicion del prototipo preliminar a un
modelo apto para vuelo requiere garantizar el cumplimiento de las normativas aplicables
al diseno de instrumentaciéon RF en misiones espaciales. En particular, la red de
adaptacion debe ajustarse a los estandares ECSS-E-ST-20C de compatibilidad
electromagnética, que condicionan la disposicion fisica del circuito y el control de
emisiones; a ECSS-Q-ST-60C, que regula la seleccion y cualificacion de componentes
eléctricos y justifica el analisis del factor de calidad finito y la ESR; y a
ECSS-E-ST-31C, que establece los requisitos térmicos que motivan el estudio del
comportamiento bajo operacion pulsada. Asimismo, los procesos de fabricacién deben
cumplir ECSS-Q-ST-70C, y la operacién en la banda de 6.5-11.5 MHz debe respetar
las ITU Radio Regulations para servicios espaciales. Estas normativas constituyen el
marco regulador que debe considerarse en el desarrollo de un modelo cualificable para
vuelo.

En conjunto, estas lineas de trabajo trazan el camino que separa el prototipo preliminar
desarrollado en este trabajo de un modelo apto para vuelo. La aportacion principal no reside
unicamente en las redes fabricadas, sino en la validacion y extension de la metodologia que las
genera y evalua, la exploracion sistematica de topologias junto con el andlisis de robustez
mediante Monte Carlo, que constituye una herramienta capaz de simplificar el disefio final del
instrumento.
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ANEXO A: IMPEDANCIA DE ENTRADA DEL DIPOLO

La tabla siguiente muestra la parte real e imaginaria de la impedancia de entrada del dipolo
(Zane) en funcion de la frecuencia), la cual debe ser adaptada con la red de adaptacion en el

ancho de banda establecido.

Frecuencia (MHz) Parte real de Z;;,, (Ohm) Parte imaginaria de Z;;, (Ohm)
6.50 21.30 -217.71
6.60 23.06 -204.23
6.70 2593 -192.18
6.80 29.12 -181.50
6.90 32.13 -171.89
7.00 34.68 -163.01
7.10 36.67 -154.47
7.20 38.18 -145.97
7.30 39.36 -137.29
7.40 40.43 -128.35
7.50 41.56 -119.16
7.60 42.89 -109.78
7.70 44.46 -100.33
7.80 46.28 -90.89
7.90 48.34 -81.52
8.00 50.57 -72.25
8.10 52.95 -63.11
8.20 55.42 -54.07
8.30 57.97 -45.11
8.40 60.57 -36.21
8.50 63.22 -27.34
8.60 65.93 -18.46
8.70 68.70 -9.54
8.80 71.56 -0.55
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8.90 74.54 8.52

9.00 77.67 17.68

9.10 80.99 26.94

9.20 84.54 36.29
9.30 88.34 45.69
9.40 92.42 55.12
9.50 96.79 64.53

9.60 101.41 73.89
9.70 106.24 83.16
9.80 111.23 92.36
9.90 116.33 101.52
10.00 121.50 110.73
10.10 126.74 120.08
10.20 132.12 129.70
10.30 137.77 139.65
10.40 143.85 149.97
10.50 150.58 160.61
10.60 158.12 171.40
10.70 166.60 182.09
10.80 175.97 192.31
10.90 185.97 201.75
11.00 196.12 210.22
11.10 205.80 217.86
11.20 214.48 225.23
11.30 221.95 233.22
11.40 228.52 24291
11.50 235.11 255.26

Tabla 7: Impedancia de entrada del dipolo de 16 m.
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ANEXO B: REDES DE ADAPTACION DE 5 A 10 ELEMENTOS PARA BW:

6.5-11.5 MHz

5 Elementos
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Figura A: Soluciones con menor coste de 5 a 10 elementos para FBW=55.6%
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ANEXO C: REDES DE ADAPTACION DE 5 A 10 ELEMENTOS
PARA BW: 6-11.5 MHZ
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Figura B: Soluciones con menor coste de 5 a 10 elementos para FBW=62.8%
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ANEXO D: REFLEXION SOBRE EL USO DE LA 1A

En la realizacion de este trabajo se han utilizado herramientas de Inteligencia Artificial con
fines de revision gramatical, ortografica y de adecuacion del registro académico del documento.
Ademas, estas herramientas han permitido detectar errores de formato de manera rapida, como
inconsistencias en las referencias bibliograficas, variaciones en los tipos de letra, referencias
erroneas a figuras y tablas, asi como otros errores de presentacion, agilizando la revision. En
ningun caso la A ha sido utilizada para generar de manera autonoma contenidos técnicos o
interpretar datos. Todo el analisis técnico, el diseno de la red de adaptacion, la interpretacion
de resultados y las conclusiones son responsabilidad exclusiva del autor.
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