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Resumen

En esta Tesis se presenta el disefio, implementacién y evaluacién experimental de
un demodulador I/Q de seis puertos analégico de altas prestaciones, capaz de operar
en la banda de 3.1 a 10.6 GHz sin necesidad de técnicas de calibracién. El objetivo
es reducir en la medida de lo posible los requisitos tanto de la etapa de conversién
analégico-digital, como de la etapa de post-procesado, lo que redundaria en una re-
duccién sustancial de la complejidad y del coste final de este tipo de demoduladores,
pero manteniendo el nivel de prestaciones del demodulador. La consecucion de este
objetivo ha requerido la realizaciéon de multiples tareas para resolver las incégnitas y
los problemas que conlleva la implementacién de un demodulador I/Q de seis puer-
tos con semejantes caracteristicas. Estas son:

= Estudio detallado de la degradacién de las prestaciones de un demodulador de
seis puertos con generacién I/Q analégica debido a las imperfecciones de sus
elementos. Dicho estudio permite obtener expresiones compactas que propor-
cionan un entendimiento mas profundo de las causas de la degradacion de las
prestaciones en este tipo de demoduladores e incluso evaluar de forma numé-
rica dicha degradacién para cualquier arquitectura de seis puertos.

= Diseno y evaluacion de diferentes arquitecturas de seis puertos con desbalan-
ceos en moédulo y fase reducidos que cubran la banda de 3.1 a 10.6 GHz.

= Desarrollo de técnicas que permiten el disefio y la implementacién de acopla-
dores direccionales, desfasadores y divisores de potencia de altas prestaciones
y gran ancho de banda para su uso en las arquitecturas de seis puertos.

= Disefo de una etapa de deteccién que es capaz de cubrir toda la banda de 3.1
a 10.6 GHz con un buen nivel de adaptacién a la entrada, un margen dindmico
aceptable y una sensibilidad lo més constante posible dentro de la banda de
operacion.
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Abstract

In this Thesis we present the design, realization and evaluation of a high perfor-
mance analog six-port I/Q demodulator, which operates in the complete UWB band
(3.1 to 10.6 GHz) even without calibration. Achieving this goal, the device greatly de-
creases the specifications of the A/D converters and the post-processing system, thus
reducing the complexity and the cost of this demodulator without sacrifying its per-
formance. To achieve this main goal, several objectives have to be attained:

= Detailed study of the performance degradation of analog six-port I/Q demodu-
lators due to hardware imperfections of its elements. This study allows to analy-
tically model the influence of six-port junction hardware impairments on the
demodulator performance. New analytical expressions are developed, which
give geometrical interpretation of signal constellation distortion due to hard-
ware impairments and allow for the definition of several interesting figures of
merit to assess the performance of any six-port architecture.

= Design and evaluation of different six-port architectures with minimum ampli-
tude and phase imbalances operating in the complete UWB band (3.1 to 10.6
GHz).

= Development of new techniques to realize wideband high performance direc-
tional couplers, phase shifters and power dividers to be used in the six-port ar-
chitectures.

= Design of a power detector circuit covering the complete UWB band (3.1 to 10.6
GHz) with a low reflection coefficient at the input port, an acceptable dynamic
range without higher order non-linearities and constant sensitivity in its opera-
tional bandwidth.
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Introduccion

1.1. El fen6meno de las comunicaciones inalambricas

Las primeras redes inaldmbricas se desarrollaron en la era pre-industrial. Estos sis-
temas permitian transmitir la informacién haciendo uso de sefiales de humo, fuego,
espejos reflectantes, semaforos, etc. Para conseguirlo utilizaban conjuntos de sefiales
elaborados y se requerian puestos de observacion en lugares elevados. Estas prime-
ras redes de Telecomunicacién fueron pronto reemplazadas por las redes telegraficas
(inventadas por Samuel Morse en 1838) y posteriormente por las redes telefénicas. En
1895, varias décadas después del invento del teléfono, Marconi demostré la primera
transmision radio, naciendo asi las comunicaciones inalambricas [1].

En las ultimas décadas, la tecnologia ha avanzado rdpidamente en el &mbito de
las comunicaciones inaldmbricas, permitiendo la transmisién de senales a distancias
cada vez mayores con mejor calidad, menos potencia y haciendo uso de dispositi-
vos cada vez mds pequefios y baratos. Inicialmente, las primeras radios transmitian
sefiales analdgicas, pero hoy dia la mayoria de los sistemas radio usan sefiales digita-
les, cuya informacién procede directamente del dominio digital (tramas de bits) o de
sefiales anal6gicas que han sido digitalizadas.

Con mucha diferencia, la aplicacién que mds éxito ha cosechado en el &mbito de
las comunicaciones inaldmbricas ha sido el sistema de telefonia mévil. La primera
red celular se implement6 en Chicago en el 1983 y ya estaba saturada de usuarios en
el 1984. El éxito de las comunicaciones méviles tomé a todo el mundo por sorpresa,
cada red que era implementada (en diferentes ciudades del mundo) quedaba rapida-
mente saturada por la alta demanda de usuarios. Asi, para solucionar los problemas
de saturacion de estas redes se desarroll6 la tecnologia maévil digital o segunda gene-
racién, que mejoraba la capacidad y las prestaciones de su antecesora. Esta segunda
generacion supuso la universalizacion de las comunicaciones mdviles, que se convir-
tieron en un herramienta esencial de la sociedad. Inicialmente, los terminales mévi-
les s6lo se utilizaban para la realizacidon de llamadas de voz y el envio de mensajes
cortos, pero pronto se descubri6 el potencial de estos dispositivos para su uso en casi
cualquier aplicacién (emails, conexion a Internet, GPS, etc). Dichas aplicaciones se
potenciaron con la llegada de la tercera generacion de telefonia mévil y la aparicién
de los “smartphones”, esto es, teléfonos con la capacidad de coémputo de un orde-
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nador personal, que soportan casi cualquier aplicacién y que permiten el acceso a
multiples redes de comunicacién inaldmbricas (redes méviles, redes Wi-fi, GPS, etc).

1.2. Radio definida por software

En la era de las comunicaciones, los sistemas de comunicacién inaldmbricos han
adquirido una importancia capital. La movilidad y comodidad que proporciona la
ausencia de cables, asi como el mayor grado de conectividad que ofrece, hacen que
estos sistemas sean la opcién preferente para la mayoria de los usuarios.

La gran cantidad de servicios y aplicaciones utilizadas en la actualidad, requieren
velocidades de transmisién cada vez mayores. Por ello, el objetivo en el disefio de
los receptores para comunicaciones inaldmbricas es doble. Por un lado, incrementar
su ancho de banda, para aumentar la velocidad de transmisién, y por el otro, redu-
cir el tamafio y coste de los mismos, para crear un producto atractivo que satisfaga
a los consumidores. Hoy dia, los terminales utilizados requieren de multiples trans-
ceptores para poder acceder a las diferentes redes inaldmbricas disponibles, lo que
incrementa el tamaio, los costes de fabricacién y el consumo de potencia de estos
dispositivos. Asi, una tarea importante para los préoximos afios es la simplificacion de
la circuiteria de RF de estos terminales para abaratar costes y aumentar su autono-
mia.

Una solucién muy interesante en la que se ha trabajado en la tltima década para
simplificar la circuiteria de RF de estos terminales es la arquitectura radio definida
por software (Software Defined Radio, SDR) [2]. En este tipo de sistemas, todos los
pardmetros de operacién, como el rango de frecuencias, el tipo de modulacién o la
potencia utilizada, se pueden controlar por software sin hacer ningtin tipo de modi-
ficacion en el hardware. La principal ventaja de este tipo de sistemas es que permite
a los terminales trabajar con miiltiples redes inaldmbricas, basadas en diferentes es-
tdndares y que operan en diferentes bandas de frecuencia, haciendo uso de un tnico
cabezal de RE

La Fig. 1.1 muestra el diagrama de bloques bésico de un SDR. En este sistema las
sefiales que se reciben por la antena son convertidas a banda base por el cabezal de
RFy digitalizadas por los conversores analdgico-digitales (A/D). Posteriormente, todo
el procesado de la sefial es llevado a cabo en el dominio digital para recuperar la sefial
de informacién en funcién de la red y del esquema de modulacién con el que se esté
trabajando en ese momento. Idealmente, el cabezal de RF no es necesario en este tipo
de sistemas, siempre que los conversores A/D sean capaces de muestrear ala frecuen-
cia de la portadora de RE Sin embargo, la realidad es muy distinta. Los receptores de
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banda ancha actuales son capaces de cubrir anchos de banda de hasta varios gigaher-
cios. En dichas circunstancias, seria necesario el uso de conversores A/D de altisima
velocidad que multiplicarian el precio de los dispositivos finales, haciendo inviable su
comercializacion. Asi, una de las principales limitaciones de los terminales SDR es la
velocidad de los propios conversores A/D y del sistema de procesamiento, que tiene
que realizar las operaciones necesarias para poder demodular las sefiales que se reci-
ben en tiempo real. En consecuencia, es imprescindible el uso de un cabezal de RF de
banda ancha que sea capaz de cubrir las bandas de operacién de las redes de comuni-
cacién con las que el terminal tenga que interactuar para relajar las especificaciones
de estos subsistemas. Existen principalmente dos arquitecturas que permiten realizar
la conversién a banda base, la homodina y la heterodina.

En la Fig. 1.2 se muestra el diagrama de bloques bdsico de un receptor homodino.
Este circuito traslada la sefial recibida desde la frecuencia de la portadora hasta banda
base en un tinico paso, lo que se conoce como recepcién directa o de frecuencia in-
termedia cero. Uno de los principales inconvenientes de este receptor es la reduccién
que sufre en su margen dindmico, causado por las diferentes sefiales interferentes que
aparecen en banda base debido a [3]: i) offset de DC introducido por el oscilador local
en el “auto-mezclado”, ii) errores de cuadratura entre los canales I/Q que hacen que
las componentes de sefial se mezclen a la salida, iii) productos de intermodulacién
de orden par que aparecen en banda base como términos de sefial interferente, y iv)
el ruido flicker. Estos problemas hicieron que la arquitectura de recepcién homodina
fuese abandonada inicialmente en favor de la heterodina, ya que ésta permitia resol-
ver las limitaciones de la arquitectura homodina al realizar una traslacién espectral
de la sefial de radiofrecuencia (RX) a una frecuencia intermedia (FI), donde las espe-
cificaciones hardware son mds sencillas de conseguir. Sin embargo, la necesidad de
conseguir mayores niveles de integracién y de reducir los costes de fabricacién, han
reavivado el interés por la arquitectura homodina en los dltimos afios, ya que ésta
permite la integracién monolitica mds facilmente [3].

Una propuesta muy interesante es la implementaciéon de terminales SDR basados
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en receptores de seis puertos. El receptor de seis puertos es un un receptor homo-
dino o de conversién directa que posee una red pasiva de seis puertos que combina
las sefiales de RX y LO a la entrada de unos detectores de potencia que se encargan
de realizar la conversién en frecuencia a banda base. Su diagrama de bloques se pre-
sentard mas adelante en la seccién 1.4. La combinacién de los terminales SDR con
la tecnologia de seis puertos ofrece una gran flexibilidad en la configuracién de estos
sistemas y supone una importante reduccién en el coste del hardware (particular-
mente a frecuencias milimétricas [4]). Asi, multiples tipos de circuitos de seis puertos
se han implementado en diferentes bandas de frecuencia, desde 1 GHz [5, 6] hasta las
decenas de GHz [4] en los tdltimos afios.

1.3. Receptor de seis puertos: ventajas e inconvenientes

El receptor de seis puertos ofrece interesantes ventajas en comparacién con las
arquitecturas de recepcién tradicionales homodina y heterodina [7], tales como:

= Gran ancho de banda y un comportamiento escalable a casi cualquier frecuen-
cia (con una mayor facilidad de implementacién en alta frecuencia).

= Su circuiteria (red pasiva de seis puertos y detectores de potencia) no es muy
compleja, lo que permite abaratar los costes de fabricacién. Ademas, es un re-
ceptor cuyas imperfecciones en el hardware son faciles de eliminar mediante
calibraci6n.

= Es completamente pasivo y tiene un menor consumo de potencia, ya que no es
necesario polarizar los detectores y requiere menos potencia de oscilador local
al utilizar estos detectores en régimen cuadratico.

Pese a todo, el receptor de seis puertos tiene el inconveniente de su reducido mar-
gen dindmico de funcionamiento, provocado principalmente por el reducido rango
dindmico de los detectores de potencia [8]. Esto hace que el receptor de seis puer-
tos sea mds vulnerable a la presencia de sefiales interferentes que aparecen por: i) el
propio esquema de deteccién homodino, que es poco selectivo y permite que seiales
interferentes situadas a frecuencias préximas a la de la sefial recibida no sean ade-
cuadamente filtradas a la entrada del receptor, y ii) los arménicos de las sefiales de
entrada (generados en los detectores). Asi, la arquitectura de recepcion de seis puer-
tos no puede competir en principio con las arquitecturas tradicionales (homodina y
heterodina) en las bandas de frecuencias de unos pocos gigahercios. En estas bandas
de frecuencias operan la mayoria de los sistemas inaldmbricos y el espectro estd sa-
turado (gran presencia de posibles sefiales interferentes). Sin embargo, existen situa-
ciones en las que estos receptores pueden igualar o incluso superar las prestaciones
de los tradicionales:

= A frecuencias milimétricas la arquitectura de recepcién de seis puertos predo-
mina sobre las otras debido a los problemas que aparecen para conseguir am-
plificar a dichas frecuencias. Ademads, cuanto mayor es la frecuencia, mas pe-
quena es la red pasiva de seis puertos y mas fécil es su integracion [9]. De he-
cho, para frecuencias mas all4 de los 100 GHz la arquitectura de recepcién de
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seis puertos domina por encima de las tradicionales, debido a los problemas de
amplificacion [7].

» Para su utilizacién en equipos de instrumentacién para la evaluacién de trans-
ceptores de microondas. Este tipo de pruebas se hacen en laboratorios con un
entorno controlado y libre de senales interferentes que puedan falsear las me-
didas, por lo que una de las principales limitaciones de los receptores de seis
puertos queda fuertemente mitigada. Dentro de esta aplicacién una banda de
operaciéon muy interesante eslabanda UWB (3.1 a 10.6 GHz). Actualmente, esta
banda de operacién estd siendo utilizada para el desarrollo de multiples aplica-
ciones como las comunicaciones inalambricas de interior a alta velocidad (co-
mo la conexién USB inaldmbrica) o laimplementacién de detectores radar para
poder ver a través de obstaculos [10]. Adem4s, la necesidad de mayores veloci-
dades de transmision estd provocando que incluso algunos de los estdndares
de comunicacién mds importantes estén comenzando a trabajar en esta ban-
da: i) LTE (Long Term Evolution o cuarta generacion de telefonia mévil) tiene
canales en la banda de 3.5-3.6 GHz, ii) Wi-Fi a 5 GHz, iii) Wimax (Worldwide In-
teroperability for Microwave Access) que fue definido para trabajar en la banda
de 2 a 11 GHz en el estdndar IEEE 802.16a . Asi, parece interesante poder dis-
poner de una radio configurable por software capaz de interactuar y evaluar los
transceptores que estdn siendo disefiados para estas aplicaciones.

1.4. Receptor de seis puertos en el panorama de las
comunicaciones actuales

Hoy dia el receptor de seis puertos es un receptor homodino o de conversién direc-
ta muy conocido. Inicialmente, las arquitecturas de seis puertos se presentaron co-
mo una opcién para aplicaciones de metrologia a frecuencias de microondas [11,12].
En este &mbito se propusieron diferentes arquitecturas y métodos de calibracion,
y se realizaron estudios sobre su exactitud para la medida del coeficiente de refle-
xion [13, 14]. Posteriormente, se estudio la posibilidad de usar los dispositivos de seis
puertos como receptores de conversion directa [15]. Desde entonces, ha existido un
gran interés en el disefo de estos receptores, i) para diferentes aplicaciones, como ra-
dares [16], discriminadores de frecuencia [17], deteccién del cdncer de pecho [18,19],
seguridad en el trafico [7,20], o nuevos esquemas de demodulacién [21], ii) en dife-
rentes bandas de frecuencia, desde 1 GHz [5, 6] hasta las decenas de GHz [4], y iii)
utilizando diferentes tecnologias en su implementacién, como la tecnologia pléstico
multicapa [22], 1a tecnologia MMIC (Monolithic Microwave Integrated Circuit) [23], o
las tecnologia CMOS (Complementary Metal-Oxide-Semiconductor) [24]. Ademds, la
recepcion directa basada en dispositivos de seis puertos es un tema de gran relevancia
en la actualidad en el &mbito de las comunicaciones 6pticas. De hecho, actualmente
los receptores de seis puertos son los tnicos candidatos para desarrollar los nuevos
receptores Opticos coherentes, que permitirian incrementar la velocidad de transmi-
sién de cada una de las longitudes de onda usadas en los sistemas troncales de fibra
6ptica, pasando de los actuales 10-40 Gb/s por longitud de onda, a los previstos 100-
200Gb/s [25-27].
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Figura 1.3.: Diagramas de bloque de los demoduladores 1/Q de seis puertos. a)
Generacion 1/Q analégica. b) Generacién 1/Q digital.

Existen dos alternativas a la hora de disefiar los receptores de seis puertos, el de-
modulador 1/Q digital y el demodulador I/Q analégico, cuyos diagramas de bloque
se muestran en la Fig. 1.3. En las primeras propuestas de receptores de seis puertos e
incluso en algunas recientes [5, 15, 28], las salidas de lo cuatro detectores se digitali-
zan para obtener las sefiales I/Q (generacioén I/Q digital). Esto permite usar técnicas
de calibracién muy potentes [29-31] capaces de eliminar los errores del hardware.
Sin embargo, la aproximacion digital impone importantes restricciones a los conver-
sores analégico-digitales (A/D) y al sistema de post-procesado posterior, ya que ésta
requiere un conversor A/D con cuatro entradas de muestreo simultdneas.

Maés recientemente, los receptores de seis puertos con generacion I/Q analégica se
han convertido en la alternativa preferente [32-34]. En esta aproximacidn, las sefia-
les I/Q se obtienen directamente de las salidas de los detectores de forma analégica.
Asi, esta aproximacion ofrece una soluciéon més simple, a costa de un hardware con
unos requisitos mds exigentes. Dicha exigencia se debe a que en este receptor s6lo
se dispone de los simbolos I/Q para realizar las operaciones de post-procesado tras
la conversién analégico-digital. Sin embargo, en el caso digital se dispone de las cua-
tro salidas de los detectores (i.e. mds informacién), lo que permite a las técnicas de
calibracion obtener mejores resultados. En contrapartida, la generacion analégica re-
duce las especificaciones del conversor A/D y del sistema de post-procesado, ya que
s6lo requiere un conversor A/D con dos entradas simultaneas.
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1.5. Principales objetivos de la Tesis

El principal objetivo de esta Tesis es el disefio, implementacién y evaluacién expe-
rimental de un demodulador I/Q de seis puertos analégico de altas prestaciones, ca-
paz de operar en la banda de 3.1 a 10.6 GHz sin necesidad de técnicas de calibracidn,
o requiriendo una tnica calibracién para toda la banda de operacién. Cumpliendo
estas caracteristicas, este circuito permitiria la demodulacién de sefiales (tanto de
banda ancha, como de banda estrecha) basadas en casi cualquier esquema de mo-
dulacion (QPSK, 16QAM, etc.) y reducir los requisitos tanto de la etapa de conversion
analégico-digital, como de la etapa de post-procesado. En ultima instancia, esto re-
dundaria en una reduccién sustancial de la complejidad y del coste final de este tipo
de demoduladores. Sin embargo, la consecucién de este objetivo requiere la realiza-
cién de multiples objetivos intermedios que permitan resolver las incégnitas y los
problemas que conlleva la implementacién de un demodulador I/Q de seis puertos
con semejantes caracteristicas. Dichos objetivos son:

1. Estudio detallado de la degradacion de las prestaciones de un demodulador
de seis puertos con generacién I/Q analégica debido a las imperfecciones de
sus elementos. En el demodulador I/Q de seis puertos analdgico, las sefiales
I/Q se obtienen directamente de las salidas de los detectores, lo que ofrece una
solucién més simple, a costa de un hardware con unos requisitos més exigen-
tes a priori. Como ya se ha comentado, dicha exigencia se debe a que en este
receptor s6lo se dispone de los simbolos I/Q para realizar las operaciones de
post-procesado tras la conversion analégico-digital, lo que limita en gran me-
dida la capacidad de las técnicas de calibraciéon para eliminar los errores del
hardware. Sin embargo, las prestaciones reales que debian cumplir los diferen-
tes elementos del demodulador para que éste fuese capaz de operar incluso sin
el uso de técnicas de calibracién eran una gran incégnita al comienzo de esta
Tesis. Pese a que existen numerosos trabajos sobre el comportamiento del re-
ceptor de seis puertos en diferentes situaciones [35-38], hasta donde el autor
conoce, no existia un completo estudio teérico sobre la influencia que tienen
las imperfecciones de los diferentes elementos en las prestaciones del demodu-
lador. Asi un objetivo muy importante de la presente Tesis es la realizacién de
un estudio detallado de la degradacién de las prestaciones de un demodulador
de seis puertos con generacién I/Q analégica debido a las imperfecciones de
sus elementos. Dicho estudio pretende: i) obtener expresiones compactas que
proporcionen un entendimiento mds profundo de las causas de la degradacion
de las prestaciones en este tipo de demoduladores. ii) obtener expresiones que
permitan evaluar de forma numérica dicha degradacién, iii) evaluar las carac-
teristicas de las diferentes redes de seis puertos que se suelen utilizar, y iv) ser
capaz de determinar las especificaciones que deben cumplir los elementos del
demodulador para alcanzar determinados requisitos de disefio.

2. Diseifio y evaluacion de diferentes arquitecturas de seis puertos que cubran
labanda de 3.1 a 10.6 GHz. El elemento mds importante del demodulador I/Q
de seis puertos es la propia red de seis puertos, ya que ésta es la que introduce
los desfases necesarios para que la demodulacién I/Q analégica sea posible. Su
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principal limitacién es que su comportamiento en frecuencia depende del an-
cho de banda de sus componentes. En los primeros demoduladores implemen-
tados con éxito, el ancho de banda fraccional de las arquitecturas utilizadas no
superaba el 30% [39,40], lo que permitia disefar los diferentes elementos que
componen estas redes con prestaciones aceptables. Recientemente, gracias al
desarrollo de las tecnologias multicapa, estdn apareciendo nuevas implemen-
taciones [18,19,22,41-44] que consiguen aumentar el ancho de banda de estas
estructuras, pero con prestaciones reducidas. Esto se debe a que logran incre-
mentar el ancho de banda a costa de: i) degradar enormemente las pérdidas de
retorno en los puertos de la arquitectura, ii) degradar el aislamiento entre los
puertos de LO y RX, y iii) permitir desbalanceos excesivos en amplitud y fase.
Con estos errores, no es posible la demodulacién de la sefiales I/Q con una baja
probabilidad de error sin utilizar procedimientos de calibracién. Asi, otro de los
objetivos més importantes de esta Tesis es el disefio y la evaluacion de diferen-
tes arquitecturas de seis puertos que cubran la banda de 3.1 a 10.6 GHz para
comparar sus resultados y elegir la més adecuada para el demodulador I/Q.

3. Desarrollo de técnicas que permitan el disefio y la implementacién de aco-
pladores direccionales de altas prestaciones con un ancho de banda y nivel
de acoplamiento arbitrario. Las arquitecturas de seis puertos que permiten la
demodulacién I/Q analégica hacen uso de diferentes elementos pasivos de mi-
croondas tales como: i) hibridos en cuadratura, ii) desfasadores de 90°, vy iii)
divisores de potencia. Todos estos elementos tienen que ser capaces de cubrir
la banda de 3.1 a 10.6 GHz con las prestaciones adecuadas para que la demo-
dulacion I/Q analégica sin necesidad de procedimientos de calibracién sea po-
sible. En concreto, el elemento clave de este tipo de arquitecturas es el hibrido
en cuadratura, ya que tanto su desbalanceo en la amplitud y como su error en
el desfase entre sus puertos directo y acoplado se trasladan a la arquitectura
de seis puertos haciendo que su comportamiento se degrade enormemente. El
principal problema en el disefio de este elemento es que el estado de la técnica
en cuanto a hibridos en cuadratura con desbalanceos en médulo y fase redu-
cido con semejante ancho de banda es casi inexistente. Asi, uno de los grandes
objetivos y retos de esta Tesis es el desarrollo de técnicas que permitan la im-
plementaciéon de acopladores direccionales de altas prestaciones con un ancho
de banda y nivel de acoplamiento arbitrario. Este objetivo se complementa con
el disefio de los otros elementos requeridos en la implementacién de las arqui-
tecturas, tales como el desfasador de 90° y el divisor de potencia.

4. Diseiio de la etapa de deteccion. La teoria de recepcion basada en dispositivos
de seis puertos requiere del uso de etapas de deteccién que trabajen en régi-
men cuadratico para que los simbolos se puedan demodular correctamente.
Ademss, la etapa de deteccion tiene que ser capaz de cubrir toda la banda de
3.1 a10.6 GHz con un buen nivel de adaptaci6n a la entrada, un margen diné-
mico aceptable y una sensibilidad lo més constante posible dentro de la banda
de operacion. Asi, el disefio de una etapa de deteccion de buenas prestaciones
es un objetivo imprescindible para poder implementar y validar el demodula-
dor completo.
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Por ultimo, otro objetivo muy interesante de esta Tesis es estudiar posibles aplicacio-
nes en las que el hardware de altas prestaciones desarrollado pueda ser de utilidad
dentro del campo de las comunicaciones actuales.

1.6. Aportaciones de la Tesis

A continuacién se detallan las aportaciones que han surgido en el desarrollo de
esta Tesis. Algunas de ellas han surgido como consecucion directa de los objetivos
comentados en la seccion anterior y otras a través de las colaboraciones realizadas
con otros miembros del grupo de investigaciéon. Dichas aportaciones se recogen de
forma esquemética en la Fig. 1.4.

= Anélisis del demodulador 1/Q de seis puertos analégico [45-48]. Se ha realiza-
do un minucioso estudio tedrico del demodulador I/Q de seis puertos que ha
permitido entender su funcionamiento, comprender coémo le afectan las im-
perfecciones de sus elementos y establecer una serie de figuras de mérito que
faciliten el proceso de disefio y la evaluacién de las caracteristicas de las dife-
rentes redes de seis puertos que se suelen utilizar [45, 46]. Ademads, se ha cola-
borado con otros miembros del grupo de investigacion extendiendo al campo
de la 6ptica los conceptos desarrollados sobre demoduladores de seis puertos
a frecuencias de microondas. Esto ha permitido realizar una comparativa me-
diante simulacién de dos arquitecturas de receptores 6pticos coherentes: una
de ellas basada en una red de seis puertos y la otra en una red de cinco puertos,
mostrando las ventajas de la segunda frente a la distorsién no lineal [47,48].

= Disefio de acopladores en tecnologia planar integrada de banda ultra-ancha
y altas prestaciones [49-54]. Inicialmente se propuso una metodologia de dise-
fio de acopladores direccionales de multiples secciones acopladas por ranura.
Esta aprovecha de que, para determinados niveles de acoplamiento y anchos
de banda, es posible conseguir que se auto-compensen el efecto de las discon-
tinuidades y de las diferentes velocidades de fase de los modos en este tipo de
acopladores. Para demostrar la validez de esta metodologia, se public6 el dise-
fio de un hibrido en cuadratura de tres secciones con rizado uniforme capaz de
operar en labanda de 3.1 a 10.6 GHz [49,52]. Posteriormente, se han desarrolla-
do técnicas capaces de compensar por completo tanto el efecto pardsito de las
discontinuidades como las velocidades de fase de los modos par e impar de for-
ma independiente. Estas técnicas permiten disefiar acopladores direccionales
de muiltiples secciones acopladas mediante ranuras corrugadas, con un nivel
de acoplamiento y ancho de banda arbitrarios, cuyas prestaciones son estado
del arte [50, 51]. Por otro lado, se ha colaborado con otros miembros del grupo
de investigacion en el disefio de un acoplador de 10 dB en tecnologia LTCC que
cubre un ancho de banda de una década, desde 1.8 hasta 18 GHz [53, 54].

= Disefio de arquitecturas de seis puertos de banda ultra-ancha y altas pres-
taciones [17, 55-57]. El desarrollo de la metodologia de disefio de acoplado-
res direccionales de altas prestaciones ha permitido la implementaciéon tanto
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Figura 1.4.: Aportaciones realizadas en el ambito de esta Tesis.

de hibridos en cuadratura, como de desfasadores de 90°, capaces de cubrir la
banda de 3.1 a 10.6 GHz con minimos errores en médulo y fase. Estos circui-
tos han sido usados en esta Tesis para disefiar diferentes arquitecturas de seis
puertos capaces de cubrir la banda UWB (3.1 a 10.6 GHz) y cuyas prestacio-
nes en cuanto al desbalanceo en médulo y fase de sus centros son estado del
arte [17,55-57].

Disefio de discriminadores de frecuencia para bucles de enganche en frecuen-
cia [58-60]. Dentro del grupo de investigacion en el que se ha desarrollado es-
ta Tesis, una linea de investigacién muy importante trata sobre del disefio de
bucles de enganche en frecuencia o FLL (Frequency Locked Loop). Este siste-
ma permite reducir el ruido de fase de los osciladores locales de los equipos
de instrumentacion, pero requiere de un hardware pasivo de microondas de
altas prestaciones para funcionar de forma adecuada. Asi, como parte de esta
Tesis, se ha colaborado con otros miembros del grupo de investigacion en la
implementacién de este sistema disefiando algunos de los circuitos pasivos de
microondas que éste utiliza [58, 59]. Ademads, a raiz de una estancia realizada
en un centro de investigacion extranjero, se ha logrado disefiar un nuevo tipo
de discriminador de frecuencia balanceado que no requiere del uso de lineas
de retardo y que utiliza dos resonadores microstrip "dual-mode" ajustables en
frecuencia, lo que dobla el ancho de banda potencial de la soluciéon clésica y
hace posible el disefio de discriminadores de frecuencia ultra-compactos con
un gran ancho de banda [60].
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1.7. Organizacion de la Tesis

Los contenidos que se incluyen en esta memoria de Tesis se han estructurado en
ocho capitulos. El primero de ellos comienza con una breve introduccién que sir-
ve para contextualizar el trabajo desarrollado y justificar la necesidad del mismo. El
contenido més relevante del resto de capitulos se presenta a continuacion.

En el segundo capfitulo se realiza un estudio detallado de la degradacién de las pres-
taciones del demodulador de seis puertos con generacién I/Q analégica, debido a las
imperfecciones de la unién pasiva de seis puertos. Asi, en este capitulo:

= Se estudia la distorsién que sufren las constelaciones recibidas por este tipo de
demoduladores

= Se cuantifica el efecto de las imperfecciones del hardware en este tipo de de-
moduladores a partir de la magnitud del vector error (Error Vector Magnitude,
EVM).

= Se obtienen expresiones para calcular la probabilidad de error de este tipo de
demoduladores a partir del EVM.

= Se analizan tres arquitecturas de seis puertos diferentes para obtener una ma-
yor comprensién sobre su funcionamiento, determinar sus principales limita-
ciones y conocer cudl de ellas puede ofrecer unas mejores prestaciones.

En el tercer capitulo se aborda el nticleo fundamental de esta Tesis, el disefio de aco-
pladores direccionales en tecnologias planares compatibles con la microstrip. Como
hito fundamental se presenta una novedosa metodologia de disefio de acopladores
que permite la implementacién de acopladores direccionales de altas prestaciones
con un nivel de acoplamiento y ancho de banda arbitrarios. Asi, en este capitulo:

= Se analiza el acoplador direccional acoplado por ranura, que es elemento fun-
damental utilizado en esta Tesis.

= Se presenta la metodologia de disefio simplificada que permite la implementa-
cién de acopladores de banda ancha de buenas prestaciones, pero con algunas
limitaciones.

= Se presentan dos nuevas técnicas de compensacion que permiten resolver las
principales limitaciones de los acopladores direccionales de multiples seccio-
nes acopladas por ranura.

= Se muestran los diferentes acopladores direccionales que se han disefiado para
demostrar la validez de las nuevas técnicas desarrolladas.

En el cuarto capitulo se aborda el disefio de desfasadores en tecnologias planares
compatibles con la microstrip y se presentan algunas aplicaciones en las que los aco-
pladores y los desfasadores disefiados estan siendo utilizados: i) disefio de matrices
de Butler de banda ancha, y ii) implementacién de bucles de enganche en frecuen-
cia para la reduccién del ruido de fase de los osciladores locales de los equipos de
instrumentacion.

11
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En el quinto capitulo se muestra el trabajo desarrollado en el disefio de divisores de
potencia de banda anchay se presenta el disefio y evaluacion de tres arquitecturas de
seis puertos que hacen uso de los elementos pasivos disefiados a lo largo de esta Tesis
y que cubren la banda de 3.1 a 10.6 GHz, evaluando sus resultados y seleccionando
la més adecuada para la implementacién de demodulador I/Q de seis puertos. Asi, se
presentan los disefios de:

= Arquitectura formada por tres hibridos y un divisor de potencia.
» Arquitectura formada por cuatro hibridos y un desfasador de 90°.

= Arquitectura formada por dos hibridos, dos divisores de potencia y un desfasa-
dor de 90°.

En el sexto capitulo se aborda finalmente la implementacion y evaluacién del demo-
dulador I/Q de seis puertos. Asi, en este capitulo:

= Serealiza el disefio de la etapa de deteccion del demodulador.
= Se realiza el disefio de la etapa de amplificacién banda base del demodulador.

= Se presenta el prototipo final del demodulador IQ de seis puertos implementa-
do.

= Se explica en detalle el funcionamiento de la estacién de medida automatizada
empleada en la evaluacién del demodulador.

= Se presentan los resultados obtenidos por el demodulador para las diferentes
pruebas que se han podido realizar.

Finalmente, en los capitulos séptimo y octavo se presentan las conclusiones y lineas
futuras de esta Tesis en Castellano y en Inglés, respectivamente.
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Analisis del demodulador I/Q basado en
arquitecturas de seis puertos

D ESDE que fue propuesta en el afio 1994, la técnica de recepcién basada en arqui-
tecturas de seis puertos ha sido ampliamente desarrollada a frecuencias de mi-
croondas. En los dltimos afios, una de las principales lineas de desarrollo ha sido la
implementacion de receptores de seis puertos homodinos con generacién I/Q analé-
gica. Por otro lado, el desarrollo de este tipo de arquitecturas no sélo esté ligado al
ambito de las microondas, sino que estd jugando un papel fundamental en el campo
de las comunicaciones 6pticas, donde la arquitectura de seis puertos se destaca como
la mejor alternativa para la realizacién de los receptores 6pticos coherentes necesa-
rios para incrementar la velocidad de las actuales redes de comunicaciones 6pticas.

Este capitulo tiene como objetivo adquirir una mayor comprension sobre las pres-
taciones que los demoduladores I/Q basados en arquitecturas de seis puertos pueden
ofrecer mediante el modelado analitico de su comportamiento. Asi, este capitulo se
ha organizado de la siguiente forma. En la seccion 2.2 se analiza el demodulador de
seis puertos con generacion I/Q analdgica. En la seccién 2.3 se estudia la distorsién
que sufren las constelaciones recibidas por este tipo de demoduladores a partir de las
ecuaciones obtenidas en la seccién anterior. En la seccidn 2.4 se cuantifica el efecto
de las imperfecciones del hardware en este tipo de demoduladores a partir de la mag-
nitud del vector error (Error Vector Magnitude, EVM). En la seccién 2.5 se obtienen
expresiones para calcular la probabilidad de error de este tipo de demoduladores a
partir del EVM. En la seccién 2.6 se analizan las arquitecturas de seis puertos que se
han disenado a lo largo de esta Tesis para obtener una mayor comprensién sobre su
funcionamiento. En la seccién 2.7 se validan las férmulas propuestas del EVM y la
probabilidad de error con el estudio de un ejemplo practico concreto. Finalmente, en
la seccién 2.8 se presentan las conclusiones de este capitulo.

2.1. Introduccion
La Fig. 2.1 muestra los diagramas de bloques utilizados en la implementacion de

receptores de seis puertos, cuyos elementos principales son la red pasiva de seis puer-
tos y los detectores de potencia. El objetivo de la red pasiva de seis puertos es combi-
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2. Anadlisis del demodulador I/Q basado en arquitecturas de seis puertos
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Figura 2.1.: Diagramas de bloques del receptor de seis puertos. a) Generacién |/Q
analdgica. b) Generacién 1/Q digital.

nar las sefiales del oscilador local (LO) y de radiofrecuencia (RX) de forma adecuada,
para poder recuperar la senial I/Q a partir de las senales de salida de los detectores
potencia. Este tipo de receptores son generalmente disefiados trabajar en una confi-
guracion homodina, esto es, con la frecuencia de LO igual a la de RX. De esta forma,
las salidas de los detectores se obtienen en banda base y las sefiales I/Q puede ser re-
cuperadas directamente, ya sea en forma analégica (ver Fig. 2.1(a)) o digital (ver Fig.
2.1(b)). Como ya se dijo en el primer capitulo, en las primeras propuestas de recep-
tores de seis puertos e incluso en algunas recientes [5, 15, 28], las salidas de lo cuatro
detectores se digitalizan para obtener las sefiales I/Q (generacion 1/Q digital). Esto
permite usar técnicas de calibracién muy potentes [29-31] capaces de eliminar los
errores del hardware. Sin embargo, més recientemente, los receptores de seis puertos
con generacion I/Q analégica se han convertido en la alternativa preferente [32-34].
En esta aproximacion, las senales I/Q se obtienen directamente de las salidas de los
detectores de forma analdgica. Asi, esta aproximacion ofrece una solucién més sim-
ple, a costa de un hardware con unos requisitos mas exigentes, ya que sélo se dispone
delos simbolos I/Q para realizar las operaciones de post-procesado tras la conversion
analégico-digital.

Dado que en principio la solucién analégica requiere unas prestaciones mas exi-
gentes, parece imprescindible conocer cudles deben de ser las especificaciones de
esta estructura y coémo sus imperfecciones pueden llegar a degradar el comporta-
miento de estos receptores. Existen numerosos trabajos sobre el comportamiento de
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receptor de seis puertos en diferentes situaciones. Por ejemplo, en [35] el receptor de
seis puertos se describe de forma teérica, comparandolo con las arquitecturas de re-
cepcion homodina y heterodina convencionales. En [36] se estudia la recepcién me-
diante dispositivos de seis puertos con diodos en configuracién anti-paralela. En [37]
el estudio se centra en el nivel de potencia de LO a utilizar en estos receptores en
funcién de la respuesta no lineal del diodo, suponiendo que la red de seis puertos es
ideal. En [38] se estudian las caracteristicas de los detectores de potencia basados en
diodos a utilizar en estos receptores, suponiendo que la red de seis puertos es ideal.
Por otro lado, en [61, 62] se proponen soluciones para mejorar el punto de intersec-
ci6én del producto de intermodulacion de segundo orden. Sin embargo, hasta donde
el autor conoce, no existia un completo estudio teérico sobre la influencia que tienen
las imperfecciones de la red de seis puertos en las prestaciones del receptor.

El objetivo de este capitulo es realizar un estudio detallado de la degradacién de las
prestaciones de un demodulador de seis puertos con generacién I/Q analégica, debi-
do alas imperfecciones de la unién pasiva de seis puertos. Asumiendo un comporta-
miento cuadrdtico ideal en los detectores de potencia, en este capitulo se obtienen
expresiones compactas que proporcionan un entendimiento més profundo de las
causas de la degradacion de las prestaciones en este tipo de demoduladores. Ademas,
estas expresiones permiten calcular facilmente la magnitud del vector error (Error
Vector Magnitude, EVM) y la probabilidad de error de bit (Bit Error Rate, BER) del sis-
tema y establecer especificaciones para cumplir determinados requisitos de disefio.
Finalmente, tres de las arquitecturas de seis puertos mds conocidas a frecuencias de
microondas son evaluadas y comparadas de forma teérica utilizando las expresiones
propuestas.

2.2. Teoria del demodulador de seis-puertos con generacion
I/Q analégica

2.2.1. Demodulador I/Q ideal

Antes de presentar el comportamiento especifico de un demodulador I/Q basado
en una arquitectura de seis puertos es importante analizar la funcionalidad que debe
cumplir un demodulador I/Q ideal. A partir de la Fig. 2.1 y considerando una confi-
guraciéon homodina (wgrx = wrp), las senales de RX y LO se pueden escribir en forma
compleja como

erx () = Re{éRXeXp (ja)o If)}

e i ) 2.1
ero () = Re{eroexp (jwor)} (2.1)

donde érx y €10 son niimeros complejos. Asi, el simbolo recibido se puede definir
en el plano complejo como el cociente

e
RX — % _ IRX+]-QRX, 2.2)

cuya amplitud es el cociente entre las amplitudes de los fasores de las sefiales de RX 'y
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2. Anadlisis del demodulador I/Q basado en arquitecturas de seis puertos

plano """

U] /0

Figura 2.2.: Transformacién entre el plano de los simbolos recibidos (I'*X) y el plano
de los simbolos demodulados (I'°) causado por un demodulador 1/Q ideal.

P
= /2K 2.3)
Pio

y cuya fase es la diferencia de fase de ambos fasores. Un demodulador I/Q genérico
permite recuperar el simbolo demodulado

LO,

\rRX|: 5}!;){

€ro

rPE = [PE 4 jQPE, (2.4)

En una situacién ideal el simbolo demodulado I'°% es igual al simbolo recibido I'*X
salvo por una constante arbitraria compleja para cualquier constelaciéon de simbolos
recibida, esto es

P =PE = yrkX (2.5)

donde el superindice ID significa demodulacién ideal. Es importante destacar que,
desde el punto de vista de los receptores de comunicacidon, dicha constante arbitraria
U es irrelevante, ya que su amplitud |U| y su fase ¢y son ajustadas posteriormente
por el control automético de ganancia (Automatic Gain Control, AGC) y el subsiste-
ma de recuperacion de portadora, respectivamente. Esta situacién se ilustra en la Fig.
2.2, donde se muestra graficamente como en el caso ideal el demodulador establece
una transformacién entre el plano de los simbolos recibidos (I'*X) y el de los demo-
dulados (I'°F) que consiste en un simple escalado y rotacién que se puede corregir
facilmente.

2.2.2. Demodulador I/Q basado en una arquitectura de seis puertos

En la Fig. 2.1(a) se muestra el diagrama de bloques de un receptor de seis puer-
tos con generacion I/Q analégica. Este se compone fundamentalmente de una unién
pasiva de seis puertos con dos entradas, para las sefiales de RX y LO, y cuatro salidas
conectadas a cuatro detectores de potencia. Asumiendo que los detectores de poten-
cia estan correctamente adaptados y que presentan un comportamiento cuadratico
ideal, a su salida se obtienen cuatro ondas de potencia que son diferentes combina-
ciones lineales de las sefiales de RX y LO, esto es
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A

Senal DC

Sefial onda Sefial Deseada

rectificada

>
f

N

2 BW

Senal Deseada

Figura 2.3.: Espectro de las sefiales |/Q.

~ 12 ~ ~ .
pi = Ri |bi| = R;|Si18rx + Si2€r0l* i=3,..,6., (2.6)

donde S;i son los pardmetros S de la unién de seis puertos y R; son las responsivida-
des de los detectores de potencia. Este resultado se puede generalizar para el caso de
detectores que no estén perfectamente adaptados.

Definiendo: i) la potencia de LO como Prp = |€101%, ii) 1a sensibilidad de los puertos
de salida como k; = R; |S;11?, y iii) los centros de la red de seis puertos, que juegan un
papel fundamental en la teoria de seis puertos [12], como q; = —S;2/S;1, la ecuacién
(2.6) puede reescribirse como:

pi = Prok; [|@if* + |T"¥|* = 2Re (q;T*¥)|  i=3,...6. 2.7)

Como se vio en la Fig. 2.1(a), en la recepcién analdgica las salidas de la red de seis
puertos se restan analégicamente tras la deteccién para obtener las componentes en
fase (IPE) y cuadratura (QDE) de la senal recibida. Las sefiales de salida de estos ca-
nales se pueden normalizar con la potencia de LO (P;p) obteniendo

ﬁ:@=a1+y1|FRX|2+Re(u*FRX), (2.8)

LO

QPF = BB = gy [P + Re (v 1Y), (2.9)
LO

El espectro de estas sefiales se muestra en la Fig. 2.3. Por comodidad, de aqui en ade-
lante I°F y QPE seran considerados como los canales de salida I/Q normalizados de
las ecuaciones (2.8) y (2.9). Para obtener estas ecuaciones se han definido cuatro nue-
vos parametros (&, y, 4y v):

= Parametro de sefial Continua (a = a; + jag)
ar=ks |CI?>|2 — k4 |CI4|2
(2.10)
aq = ks|gs|” - ks| g6]”
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2. Anadlisis del demodulador I/Q basado en arquitecturas de seis puertos

= Pardmetro de senal de onda rectificada (y = y; + jyo)

Y1=ks—ks
(2.11)
Yo =ks—ke
» Ejes de referencia en la demodulacién (u y v)
u=2(kaqa—ksqs) — u=ur+ juq
(2.12)

y:2(k6q6—k5q5)—>l/=l}[+jUQ

Estos cuatro pardmetros complejos (a, v, u y v), cuyo significado se explicard mas
adelante, permiten caracterizar por completo las prestaciones de un demodulador
I/Q basado en una arquitectura de seis puertos [45, 46].

Las ecuaciones (2.8) y (2.9) se pueden expresar en forma compleja como

TPE = q +y [DR¥|? + {Re (" T*¥) + jRe (v*TFX)}, (2.13)
o alternativamente en forma matricial como
IDE ay YI RX 2 ur uqQ IRX
= + r + 2.14
QPE aq [ YQ I vi g | [ QFF (@14

Estas ecuaciones describen la transformacion entre el plano de los simbolos recibidos
ylos demodulados que realiza cualquier demodulador de seis puertos con generacién
I/Q analdgica bajo condicién homodina y con un comportamiento cuadratico en sus
detectores. De hecho, la validez de las ecuaciones obtenidas no sélo se restringe al
ambito de la microondas [45], sino que también se han utilizado en campo de la 6pti-
ca planar integrada [47,48]. De aqui en adelante los tres nuevos pardmetros definidos
anteriormente, que aparecen de izquierda a derecha en las ecuaciones (2.13) y (2.14),
serdn denominados: término de DC (a), término de distorsién de onda rectificada (y)
y términos de ejes de referencia lineales (u# y v), respectivamente.

2.2.3. Demodulador I/Q de seis puertos ideal

En un demodulador I/Q de seis puertos ideal todos los detectores de potencia tie-
nen la misma responsividad (R; = R) y una red de seis puertos con una matriz de
pardmetros S similar a [15]:

0o 0 1 j j -1
0 0 1 j -1 j
1l 1 1 00 0 0
5=3 j j 00 0 0 2.15)
j -1 00 0 0

-1 j 00 0 0

En esta situacion el demodulador presenta una sensibilidad en sus puertos de sa-
lida k; = 1/4 y sus centros cumplen la relacién: g3 = -1, g4 =1, g5 = —j, gs = j . Bajo
estas condicionesa =y =0y u=—jv =1, por lo que la ecuacién (2.13) se reduce a
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2.3. Distorsién de las constelaciones recibidas debido a errores en la red de seis puertos

IPE = Re (u*TR¥) = Re (X
QPE =Re (v*TRX) = Im (u*T*X) = Im (TRX) . (2.16)
FDE — IDE+jQDE — FID — u*FRX — FRX

Como se vio en la subseccién 2.2.1, 1a ecuacién anterior describe el comportamien-
to de un demodulador ideal (con U = u* =1 en este caso especifico). En esta situa-
ci6on ideal el perfecto balanceo del hardware ha cancelado los términos de DCy de
distorsion de onda rectificada, quedando tnicamente los términos de ejes de refe-
rencia lineales. Ademads, el balanceo ideal de la estructura provoca que los ejes de
referencia en la demodulacion presenten la condicién de cuadratura ideal (1 = —jv).
Obviamente, cualquier error en el hardware del demodulador degradara este com-
portamiento. En general, las imperfecciones en el balanceo de la arquitectura de seis
puertos provocaran que « y y no se anulen, y rompera la condicién de cuadratura
necesaria en los ejes de referencia. En la proxima seccién se dard una interpretacién
geométrica de la ecuacion (2.14) para clarificar el efecto de cada uno de los nuevos
términos definidos en la distorsién que sufren las constelaciones.

2.3. Distorsion de las constelaciones recibidas debido a
errores en la red de seis puertos

Las ecuaciones (2.13) y (2.14) son la representacién matemaética de la transforma-
cion que el demodulador homodino de seis puertos establece entre el plano de los
simbolos recibidos (I'*X) y los demodulados (I'’F). De estas ecuaciones queda pa-
tente que el término de DC no depende de la amplitud del simbolo recibido |FRX | En

cambio, el término de distorsiéon de onda rectificada depende de |FRX| y el término
lineal es proporcional a |[T*X], donde

|TRX| = Prx. (2.17)
Pro

La influencia de la amplitud del simbolo recibido en el comportamiento del de-
modulador se puede controlar parcialmente con la potencia de LO que se inyecta al
mismo: el término de DC (debido a a # 0) domina para valores bajos del cociente
Prx/Pro, mientras que el término de distorsion de onda rectificada (debido a y # 0)
domina para valores altos del cociente Prx/Pro. En consecuencia, el correcto funcio-
namiento de un demodulador de seis puertos real es s6lo posible en un rango espe-
cifico de cocientes Prx/Prp, lo que limita de forma intrinseca su rango dindmico. En
este punto es importante destacar que dicha limitacién en el rango dindmico ocurre
incluso trabajando con detectores de potencia cuadraticos ideales y se debe tinica-
mente a los desbalanceos en la propia red de seis puertos y en la responsividad de los
detectores. Asi, es importante no confundir este rango dindmico aqui definido con
las limitaciones en el rango de potencias que impone el comportamiento no lineal de
los detectores de potencia, efecto que ha sido analizado en [63]. Esta nueva limita-
cién aqui expuesta tiene una gran importancia en los receptores de comunicaciones
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Figura 2.4.: Distorsion de una constelacion 16-QAM producida por un demodulador
de seis puertos analégico. a) Simbolos recibidos. b) Distorsién de los simbolos demo-
dulados debido a errores lineales (y=0). c) Distorsién de los simbolos demodulados
debido a errores no lineales (a=0y u=—jv).

Opticas [26,47], donde los foto-detectores presentan un comportamiento intrinseca-
mente cuadratico, por lo que la tinica fuente de limitacién del rango dindmico es el
desbalanceo de la propia red de seis puertos.

2.3.1. Distorsion lineal

A partir de la ecuaciones (2.10), (2.12) y (2.14) se deduce que el término de DCy los
los términos de ejes de referencia lineales dependen en gran medida de los centros
de la arquitectura de seis puertos usada. Fijando y = 0, la ecuacién (2.14) se reduce a

IDE

QDE

IRX

QRX

ay
aqQ

ur uqQ
vr VqQ

(2.18)

Esta ecuacién reducida muestra claramente como, en ausencia del termino de dis-
torsion de onda rectificada, el demodulador de seis puertos realiza una transforma-
cion entre el plano de los simbolos recibidos y el plano de los simbolos demodulados
consistente en una traslaciéon a del origen de coordenadas y en una rotacién y desba-
lanceo de los ejes de referencia. Dicho efecto se puede observar de forma grafica en
la Fig. 2.4(b).
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2.4. Magnitud del vector error (EVM) como medida de la degradacién de las prestaciones

2.3.2. Distorsion no lineal

El término de distorsién de onda rectificada introduce un error no lineal proporcio-
nal al cociente Prx/Pro. En ausencia de errores lineales (¢ =0y u = —jv) la ecuacién
(2.14) se reduce a

IDE

QDE

IRX

orx | (2.19)

[P+

:[71
YQ

1 0
01

pudiéndose observar graficamente su efecto en la Fig. 2.4(c), donde se observa que
los simbolos demodulados se sitian sobre una rejilla curvada. Sin embargo, la inter-
pretacién geométrica de las ecuaciones (2.13) y (2.14) completas es mas complicada
debido a la existencia de este término de distorsién de onda rectificada. En este caso,
es posible ganar comprensién sobre el funcionamiento del demodulador generali-
zando el concepto de las circunferencias del seis puertos [12] a esta situacién parti-
cular. Efectivamente,a partir de la ecuacién (2.8) se puede deducir que para un valor
fijo IPE = 19, esta ecuacion se corresponde con la ecuacién de una circunferencia en
el plano de los simbolos recibidos con centro Cy y radio Ry, tal que

_u
CI T 2yr
. (2.20)
e amt _ WPy )
Ry =1Cl 7 2[yi

El mismo razonamiento se puede aplicar a la ecuacion (2.9), obteniéndose resul-
tados similares. La Fig. 2.5 muestra la interpretacién geométrica de esta situacion. La
rejilla rectangular situada en el plano de los simbolos demodulados (I'°F) es el resul-
tado dela demodulacién de los circulos que estén situados en el plano de los simbolos
recibidos (I'*X). Como se puede observar, el centro de las circunferencias siempre es-
tan situados sobre los ejes de referencia uy v. Cuando el término de distorsién de on-
darectificada y se aproxima a cero el centroy el radio de estas circunferencias tienden
a infinito, haciendo que éstas se conviertan en lineas rectas perpendiculares a los ejes
de referencia en la demodulacién. Esta figura da una interesante interpretacién geo-
métrica del demodulador de seis puertos analdgico similar a la interpretacion clasica
dada en [12]. A partir de esta interpretacion también es posible interpretar de forma
sencilla que cuando y = 0, el demodulador establece la transformacién lineal entre
simbolos recibidos y demodulados que se estudi6 en la subseccion anterior.

2.4. Magnitud del vector error (EVM) como medida de la
degradacion de las prestaciones

En esta seccion se cuantifica el efecto de la distorsién de las constelaciones en las
prestaciones de un demodulador de seis puertos. Para conseguirlo se proponen ex-
presiones cerradas que permiten calcular el EVM a partir de los pardmetros «, y, u'y
v que se propusieron en la seccion anterior.
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Figura 2.5.: Transformacién entre los circulos situados en el plano de los simbo-
los recibidos TRX y la rejilla de Iineas rectas situadas en el plano de los simbolos
demodulados T'PE debido al término de distorsién de onda rectificada ~.

2.4.1. Definicion del EVM

El EVM es una figura de mérito muy utilizada en la evaluacién de demodulado-
res digitales I/Q [64, 65]. Sin embargo, en este tipo de demoduladores generalmente
se aplican diversos algoritmos de correccién de errores que hacen que este parame-
tro no permita evaluar correctamente los errores del hardware, sino que se convierte
en otra forma de evaluar la relacién senal-ruido [66, 67]. El objetivo de esta Tesis es
distinto, aqui se pretende utilizar el EVM como una medida real de las prestaciones
del demodulador I/Q de seis puertos en ausencia de ruido y de procedimientos de
calibracion.

El significado del EVM se entiende facilmente de forma gréfica con la ayuda de la
Fig. 2.6. En esta figura F?E es el simbolo demodulado debido a los errores del hard-
ware, F{ Des el simbolo ideal o esperado, esto es, el que seria demodulado por un de-
modulador I/Q ideal, y e; es el vector error para dicho simbolo recibido. Asi, el EVM
para este simbolo “i” se calcula como

leil _ |TPF T3]
ID| ~ ID
L | v

Finalmente, el EVM de un demodulador I/Q para una determinada constelaci6n

se puede calcular como el valor cuadratico medio (Root Mean Square, RMS) de la
diferencia entre los simbolos demodulados y los simbolos esperados o ideales:

EVM; = (2.21)

2
pym= | ST (2.22)
v

donde M es el nimero de simbolos de la constelacion.

2.4.2. Evaluaciéon del EVM a partir de los errores del hardware

El principal problema que surge al utilizar la ecuacion (2.22) para evaluar un de-
modulador con errores en su hardware es la dificultad de identificar cual seria la po-
sicién del simbolo demodulado en el caso de que dicho demodulador fuese ideal.
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Error en amplitud -

Error en fase

Figura 2.6.: Representacion grafica de la magnitud del vector para un simbolo de-

modulado “i".

Como ya se discutié en la subseccién 2.2.1, hay una constante arbitraria (U, ver ecua-
cién (2.5)) que es necesario conocer y cuya amplitud y fase estdn relacionadas con
los subsistemas de control automadtico de ganancia y de recuperacién de portadora,
respectivamente.

Para comenzar el anélisis se toma como punto de partida la ecuacién completa del
demodulador de seis puertos analégico con todas sus posibles fuentes de error (a # 0,
v #0y u#—jv),lacual se repite aqui por conveniencia

TP = g +y |TRX|” + {Re (u*T*X) + jRe (v*TRX)}. (2.23)

Los términos entre paréntesis de esta ecuacion (Re (u*T*X) y Re (v*T'%¥)) se pue-
den interpretar como la proyeccién del simbolo T'®X en los ejes de referencia de la
demodulacién u y v respectivamente. Dado que en una situacién real # y v no cum-
plen la relacién de ortogonalidad u = —jv, se pueden definir dos nuevos ejes ideales
de demodulacion u'y v’ que si cumplan dicha relacion ideal (u' = —jv’) y sean lo mds
préximos posibles a los originales. Esto se puede conseguir definiendo

;_ u—jv

u =
V=i Ziu - (2.24)
- -2

Este cambio de variable se comprende con la ayuda de la Fig. 2.7, donde se puede
observar graficamente la relacion entre los diferentes vectores. En esta figura se define
también una nueva variable ¢, tal que

E=u+juv, (2.25)

que proporciona una medida del desbalanceo entre los ejes de referencia en la demo-
dulacién uy v.
De las ecuaciones (2.24) y (2.25) se deduce que

= ,+£
u=u T (2.26)
v=ju' -j§
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Figura 2.7.: Relacion entre los ejes de referencia en la demodulacién no ortogonales
u, v y el nuevo par de ejes referencia ortogonales v’ y v'.

Asfi, sustituyendo la ecuacién anterior en la ecuacién (2.23) y después de algunas
operaciones matemadticas se obtiene
2 €
TPE = q 4y |TRX| +(u’)*rRX+§(rRX)*. 2.27)
En esta ecuacién, el término (u')" T®X se puede relacionar facilmente con la ecua-
ciéon que define el comportamiento de un demodulador de seis puertos ideal (ver
(2.16)), esto es
P = (u)" TRX, (2.28)
Asi, el vector error para cualquier simbolo recibido “i” se puede definir faicilmente
como
2 & *
e; =TPE—TIP = g+ y|T}¥| +§(rfx) (2.29)

“wsn

y el EVM para el simbolo “i” se calcula como

@ 1Y e (P
EVM; = | — [TRX| 7+ —— |18 + Ll 2.30
i |u/|| i | |u/|| i | 21u| |TfX| ( )
Esta ecuacion, presentada en [45], permite calcular de forma sencilla la degrada-
cién de las prestaciones del demodulador de seis puertos como la suma vectorial de
tres contribuciones distintas. A partir de la ecuacién (2.30), se pueden definir los si-
guientes términos complejos:

= Rechazo de DC

a
Rpc=— (2.31)
(/|
» Rechazo de onda rectificada
Raw = 2.32)
174
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= Desbalanceo de los ejes de referencia

€ u+jv
21U 21

Is (2.33)

Estos tres numeros complejos permiten describir por completo la degradacién que
sufre el demodulador de seis puertos debido a los errores en su hardware. Ademés,
las amplitudes de estos tres nimeros complejos son buenas figuras de mérito pa-
ra evaluar las prestaciones del demodulador. En la ecuacién (2.30) los tres niimeros
complejos se suman vectorialmente para calcular el EVM del simbolo “i”. Su influen-
cia depende de la amplitud del simbolo recibido |I“fx |, que a su vez depende la raiz
cuadrada del cociente Prx/Prp, como se vio en (2.17).

El error maximo (caso peor) se produciria si los tres términos de la ecuacion (2.30)
se sumasen en fase. Esta situacién permite poner una cota superior al EVM para el

“sn

simbolo demodulado “i” como

|Rpcl Ppx,i\"

EVMwniax,i = ——; + |Rrw| +|14l. (2.34)
PRX,i) Pro
Pro

La Fig. 2.8(a) muestra la cota superior del EVM de un simbolo en funcién de la po-
tencia de LO. En esta figura se observa claramente que el término de rechazo de DC
domina para niveles bajos de potencia de RX, el término de rechazo de onda rectifi-
cada domina para para niveles altos de potencia de RX y el desbalanceo de los ejes de
referencia introduce un error contante que no depende del cociente entre las poten-
cias de RX y LO. Ademas, existe un punto 6ptimo que minimiza el EVM del simbolo

W

i” cuando

a

Y
esto es, que minimiza la degradacién del demodulador debida a los errores del
hardware.

Aunque la Fig. 2.8(a) muestra un punto 6ptimo de funcionamiento de este tipo de
demoduladores cuando las potencias de RX y LO toman valores muy préximos, debe
destacarse que, en la mayoria de los casos précticos, los demoduladores de seis puer-
tos trabajan con relaciones muy pequenas del cociente Pgrx/Pro [37,38] (tipicamente
entre -10 y -30 dB). Este hecho, aparentemente contradictorio, se explica ficilmente si
se tiene en cuenta que en la mayoria de los demoduladores de seis puertos, o bien se
utiliza bloqueo de continua, o bien se utilizan algoritmos de calibracién [29-31, 68],
que son capaces de corregir en gran medida el efecto de Rpc en la demodulacién.
Asi, si se tiene en cuenta esta consideracion y se fija Rpc = 0, 1a ecuacién (2.34) tam-
bién predice un mejor comportamiento de estos demoduladores para para niveles
bajos del cociente Prx/Prp, como se muestra en la Fig. 2.8(b). En esta situacion, el
efecto del término de onda rectificada se puede reducir facilmente incrementando
la potencia de LO, haciendo que el EVM tienda a 14, que fija el EVM minimo de un
demodulador concreto. En una situacion realista, el minimo cociente Prx /P viene
fijado por los detectores de potencia, ya que: i) es necesario un minimo de potencia
de sefial de RX para poder detectarla, y ii) el méximo de potencia de LO que se puede

rRx = Prxi
]

(2.35)
Pro
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Figura 2.8.: Cota superior del EVM de simbolo en funcién de del cociente entre
las potencias de RX y LO y el efecto de las distintas contribuciones de (2.30). a)
Incluyendo Rpc. b) No incluyendo Rpc.

utilizar estd limitado para evitar un comportamiento no cuadrético de los detectores
(apariciéon de armonicos superiores). En el resto de secciones de este capitulo se asu-
mira que la calibracién (o el bloqueo de continua) ha eliminado el término de DC (i.e.
Rpc =0).

2.5. Probabilidad de error debido a errores en la red de seis
puertos

Enla seccién anterior se ha cuantificado el efecto de la distorsién de la constelacién
en las prestaciones de un demodulador de seis puertos a partir del EVM. El siguiente
paso es comprender como dicha distorsion degrada la probabilidad de error en la
demodulacién de los simbolos. Esto va a permitir establecer las especificaciones del
hardware del demodulador a partir de unas especificaciones de probabilidad de error
y de relacién sefial a ruido (Signal to Noise Ratio, SNR) dadas. Para conseguirlo parece
interesante relacionar las ecuaciones del EVM obtenidas en la seccién anterior con el
célculo de la probabilidad de error en la demodulacién.

Como ya se dijo en la seccién anterior, el EVM es muy utilizado en la evaluacién
de los demoduladores digitales 1/Q. Este se suele usar para conocer las prestaciones
del demodulador en presencia de ruido, una vez su comportamiento ha sido corregi-
do mediante el uso de técnicas de calibracion. Asi, en la bibliografia existen articulos
que han presentado las ecuaciones que permiten calcular el EVM de un demodulador
genérico a partir de su SNR [67]. Ademds, existen articulos que relacionan la proba-
bilidad de error con el EVM del demodulador, pero asumiendo que su hardware es
ideal [65, 69, 70]. Sin embargo, en esta Tesis se ha decidido utilizar el EVM para eva-
luar tinicamente las prestaciones del hardware del demodulador I/Q de seis puertos.
En consecuencia, es necesario hallar la forma de calcular la probabilidad de error de
estos demoduladores considerando tanto la presencia de ruido, como la presencia de
errores en el hardware (a partir del EVM).
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2.5. Probabilidad de error debido a errores en la red de seis puertos

Para calcular la probabilidad de error hay que fijar una técnica de modulacion. El
uso de modulaciones basadas en constelaciones en rejilla M-QAM (ver Fig. 2.9) puede
ser muy util para establecer los requisitos de este tipo de demoduladores. Asumiendo
una sefial recibida del tipo

r)=s()+n(), (2.36)

donde s(t) es la senal de informacién y n (¢) es el ruido total introducido, que se mo-
dela como ruido aditivo blanco gaussiano bilateral (Additive, White Gaussian Noise,
AWGN) con media cero y desviacion tipica o = /N, /2. Para el caso de un demodula-
dor ideal y una constelacién M-QAM como la mostrada en Fig. 2.9(a), la probabilidad
de error de bit (BER) se puede calcular como [71,72]

BER:W{l— [1—2(1—#7)(3(,/(1\%1)51\112)]2}

_ _E
SNR = 7%

) (2.37)

donde M es el nimero de simbolos de la constelacién y E es la energia promedio de
la misma.

En presencia de errores del hardware el cdlculo del BER de un demodulador 1/Q
se complica de forma notoria debido al desbalanceo en médulo y fase que aparece
entre los canales I/Q. Dichos errores provocan cruces de sefial entre las salidas de
los canales I/Q que hacen que el ruido de cada canal ya no pueda ser considerado
incorrelado respecto al ruido en el otro canal. En esta situacién es necesario utilizar
modelos bidimensionales de la funcién Gaussiana Q que tengan en cuenta el coefi-
ciente de correlacién entre el ruido de ambos canales, a partir del desbalanceo entre
los canales I/Q [73-75]. En este trabajo, sin embargo, se asume que para pequefios
errores de hardware, tipicamente requeridos para asegurar un bajo BER, la distorsién
de la constelacion afecta principalmente a la posiciéon de los simbolos, pero casi no
afecta a la distribucién Gausiana del ruido. Esta idea bdsica se ilustra en la Fig. 2.9(b),
donde se observa como la posicién de los simbolos es modificada por los errores del
hardware pero las contribuciones del ruido en cada canal siguen siendo consideradas
como fuentes de ruido AWGN incorrelado. En la seccién 2.7 se demostrard la validez
de esta suposicion para pequefios errores en el hardware y bajos niveles del cociente
de potencias Prx/Poy.

La traslacién que sufre cada simbolo de una constelacién se puede calcular usan-
do la ecuacion (2.29). Asf, la probabilidad de error para un simbolo recibido de una
constelacién M-QAM genérica se puede calcular como

d 2Re(ei)) (d 21m(ei))
+——— |+ Q| ——+———|.

— (2.38)
20 20 20 20

Pe[ = Q(

Para relacionar la ecuacion de la probabilidad de error anterior con la SNR es ne-

cesario fijar una técnica de modulacién especifica. Asi, para la modulacién QPSK (4-

QAM), algunos del los términos de la ecuacién anterior se pueden particularizar de la
siguiente forma

A = \/2SNR
ey (2.39)
0= Visnk
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(a) (b)

Figura 2.9.: Constelacién demodulada por un demodulador 1/Q de seis puertos para
una modulacién 16-QAM. a) Demodulador ideal. b) Demodulador con errores en el
hardware.

por lo que la probabilidad de error de simbolo se puede calcular como [45]

Re (e;)vASNR Im (e;)vASNR
P, = Q| V2SR + Rele)VASNR VZSNR + m(€1) VASNR

I I I

pudiéndose también particularizar (2.38) para otras modulaciones M-QAM mads com-
plicadas.

La ecuaci6n (2.40) es muy importante ya que permite determinar la probabilidad
de error de cada simbolo relaciondndola con el vector error de la ecuacién (2.29). Sin
embargo, la ecuacién (2.40) requiere calcular la probabilidad de error de todos los
simbolos para estimar las prestaciones del hardware. Seria interesante disponer de
una ecuacion mds sencilla que diese una cota maxima de la probabilidad de error en
funcion del SNR y de los errores del hardware. Dicha formulacién mads sencilla de la
ecuacion (2.29) se puede conseguir aproximandola con una serie de Taylor de orden
dos, lo que permite calcular la probabilidad de error del demodulador a partir del
SNR y del EVM (ver apéndice A) como

+Q (2.40)

Pe, =20 (V2 : SNR) + % exp (—SNR) -EVM; - vSNR[1 + SNR-EVM;] . 2.41)
Por otro lado, dado que en la modulacién QPSK todos los simbolos se transmiten
con la misma energia, se puede asumir que el EVM de cada uno de ellos va a presentar
un valor similar. En este caso es posible aproximar el EVM de cada simbolo por el valor
cuadrético medio del EVM de la constelacién de forma bastante precisa. Asi, usando
codificacién Gray, el BER del demodulador de seis puertos se puede calcular como

BER = Q (\/2 - SNR) + % exp (~SNR) -EVM - vSNR[1 + SNR-EVM] . 2.42)
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Figura 2.10.: Cota de error del BER de una modulacién QPSK en funcién del SNR
para diferentes EVM.

La ecuacién (2.42) es muy interesante ya que permite a un disefiador saber cudl es
el médximo EVM que puede tener su demodulador de seis puertos para conseguir un
determinado BER al demodular simbolos QPSK. Una vez se conoce el EVM maximo,
éste se puede usar para obtener las especificaciones iniciales que han de cumplir los
elementos de la red de seis puertos del demodulador. En la Fig. 2.10 se muestra el BER
de un demodulador de seis puertos genérico para el caso de la modulacién QPSK en
funcién de la SNR y del EVM. Como se puede observar, un EVM del 12 % se traduce en
que es necesario incrementar en 1 dB la SNR para mantener un BER tipica de 1073,

2.6. Anadlisis de arquitecturas de seis puertos especificas

En esta seccion se analiza el comportamiento de tres arquitecturas de seis puertos
de forma teérica utilizando las férmula propuesta para el EVM (2.30), que a su vez se
puede particularizar en la suma de tres términos de error o figuras de mérito: el recha-
zo de continua o Rp¢ (2.31), el rechazo de onda rectificada o Rgy (2.32) y el desbalan-
ceo de los ejes de referencia o 14 (2.33). El objetivo es comprender el funcionamiento
de estas arquitecturas y analizar como las imperfecciones en sus elementos constitu-
yentes degradan sus prestaciones. Este estudio va a permitir conocer sus principales
virtudes y limitaciones, en que circunstancias puede ser mds interesante su utiliza-
cion, y sobretodo, va a permitir establecer reglas de disefio especificas para cada ca-
so. Con este propdsito, se presentan ecuaciones analiticas que modelan el EVM de
cada una de ellas, las cuales han sido obtenidas usando la ecuacién (2.30) y supo-
niendo que para modulaciones QPSK los EVM; de cada simbolo son iguales entre si.
En su célculo se ha supuesto que los distintos subsistemas (acopladores, desfasado-
res, etc) son constantes con la frecuencia, es decir, se modelan con valores concretos
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Figura 2.11.: Arquitectura de seis puertos formada por tres hibridos y un divisor
de potencia. Los pardmetros Iy e Ip definen el desbalanceo entre las salidas de los
hibridos y el divisor respectivamente.

en sus parametros sin tener en cuenta la realizacién especifica del hardware. Ade-
mads, se asume el correcto funcionamiento del AGC y del subsistema de recuperacién
de portadora.

Como ya se comento en la subseccién 2.4.2, en este estudio se asume que la calibra-
ci6on (o el bloqueo de continua) ha eliminado el término de sefial de DC (i.e. Rpc = 0),
lo que permite obtener conclusiones realistas en relacion al estado del arte en es-
tos demoduladores. Dado que algunas de las caracteristicas y conclusiones que se
obtienen del andlisis de las distintas arquitecturas son similares, s6lo se presenta el
andlisis completo de la mds conocida, la formada por tres hibridos y un divisor de
potencia [76,77]. Las subsecciones dedicadas a las otras dos se centran en analizar las
particularidades de las mismas respecto a la primera.

2.6.1. Arquitectura formada por tres hibridos y un divisor de potencia

La arquitectura que se estudia en esta seccion se trata de una red de seis puertos
formada por tres hibridos y un divisor de potencia, cuyo esquema se muestra en la
Fig. 2.11. Los errores de hardware que se consideran en este anélisis son los desba-
lanceos en médulo y fase entre las salidas del divisor de potencia y de los hibridos,
definidos en la Fig. 2.11. En todos los casos los tres hibridos se consideran idénticos,
esto es, se obvian los posibles desbalanceos que pueden aparecer entre los hibridos
debidos a las tolerancias que tienen los procesos de fabricacion, ya que hoy dia se
puede obtener una muy buena repetitividad. Asi, las figuras de mérito Rgw € 14 que
componen el EVM (2.30) se obtienen tras algunas operaciones matematicas sustitu-
yendo las ecuaciones definidas en la Fig. 2.11 en las ecuaciones (2.10)-(2.12) y (2.32)-
(2.33)

ky (1= 1Igl?) [1+ jInl?
Rrw = i IL)t’[I ], (2.43)

_ 1-lIpllIglexp[j (£LIp— £1p)]
[1+1IpllIlexp [j (LIp - £Ip)]|’

I (2.44)
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Figura 2.12.: EVM de la arquitectura de seis puertos formada por tres hibridos y un
divisor de potencia a partir de la ecuacién propuesta (2.30) en funcién del desbalanceo
del divisor de potencia (/p) cuando los hibridos son ideales.

donde Ip e I definen el desbalanceo del divisor de potencia y de los hibridos en
cuadratura, mostrados en la Fig. 2.11, y k) es un parametro que depende de los para-
metros S de la arquitectura de seis puertos. La deduccién en detalle de las ecuaciones
(2.43) y (2.44) se pueden consultar en el apéndice B.

Para comprender mejor como las prestaciones de los diferentes elementos de esta
arquitectura afectan a las figuras de mérito (2.43) y (2.44), se van a presentar gréficas
de las mismas en diferentes circunstancias. Inicialmente, se evaltia el EVM de esta
arquitectura de seis puertos en funciéon del desbalanceo del divisor de potencia, asu-
miendo que todos los hibridos son ideales (i.e. Iy = 0). En este caso, a partir de (2.43)
y (2.44), se puede deducir que el término Rgy se anula, por lo que el EVM (2.30) de-
pende inicamente del término 14, siguiendo la relacion,

1-|Iplexp (j£Ip)
1+|Iplexp(j&£Ip)

EVM=1y= (2.45)

El comportamiento del EVM para este caso concreto se muestra en la Fig. 2.12. Esta
muestra como el desbalanceo en fase o amplitud del divisor de potencia (Ip) degrada
fuertemente el EVM de la arquitectura incluso cuando el resto de elementos son idea-
les, siendo mas critico el desabalanceo en fase (£ Ip) que el desbalanceo en amplitud
(IIpl). Ademds, como los términos Rgrw Vv Rpc no afectan al EVM, el comportamien-
to del demodulador es independiente del rango de potencias de LO y RX utilizadas,
siempre que éstas permitan trabajar dentro del margen dindmico de los detectores
de potencia.

A continuacién se muestran situaciones més realistas en las que se considera tan-
to el desbalanceo de los hibridos como el del divisor de potencia. Para realizar estas
simulaciones se ha decidido fijar el desbalanceo del divisor de potencia a 1 dB y 4°
en un caso, y a 1 dB y 6° en el otro, e ir modificando el desbalanceo de los hibridos.
A partir de la ecuacién (2.44), se puede deducir que, incluso en presencia de desba-
lanceo de fase en los hibridos y el divisor, cuando < Ip = £ Iy su efectos se cancelan
mutuamente, lo que reduce el término de error I, y por tanto, el EVM. Este fen6-
meno se observa claramente en las Fig. 2.13(a) y 2.13(b). En ambas figuras se observa
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Figura 2.13.: EVM de la arquitectura de seis puertos formada por tres hibridos
y un divisor de potencia en funcién del desbalanceo de los hibridos en cuadratura
cuando: a) el divisor de potencia presenta un desbalanceo en amplitud y fase de 1
dB 'y 4 grados y Prx/Por=0dB. b) El divisor de potencia presenta un desbalanceo
en amplitud y fase de 1 dB y 6 grados y Prx/Por=0dB. c) El divisor de potencia
presenta un desbalanceo en amplitud y fase de 1 dB y 6 grados y Prx/Po;=—30dB.

un desplazamiento de los mapas de contorno del EVM hacia 4° y 6°, respectivamente.
Esto significa que cuando los desbalanceos en fase de los hibridos y el divisor coinci-
den, el desbalanceo en amplitud necesario para mantener el mismo nivel EVM pue-
de ser mayor, lo que permite extraer una conclusién muy interesante: este tipo de
arquitecturas de seis puertos es capaz de eliminar el desbalanceo comun de fase en-
tre sus elementos, por lo que sélo la diferencia entre dichos desbalanceos degrada
sus prestaciones. Sin embargo, el circuito que se estd analizando tiene dos elemen-
tos distintos a su entrada, un divisor de potencia y un hibrido en cuadratura. Al ser
distintos, el desbalanceo en fase de ambos elementos va variar de forma diferente
con la frecuencia, aumentando la diferencia entre ambos y haciendo que las presta-
ciones de esta arquitectura se degraden cuando se desea operar en anchos de banda
elevados. Este fenémeno es evidente incluso cuando el hibrido y el divisor son dise-
fiados con un bajo nivel de desbalanceo, como se ha demostrado de forma empirica
en [55, 56] y se describird posteriormente en el capitulo 5. Por otro lado, cuando se
considera el desbalanceo en todos los elementos, el término de onda rectificada no
se anula (Rgw # 0), lo que permite observar la importancia del cociente entre las po-
tencias de RX y LO en las prestaciones de estos demoduladores. Asi, para relaciones
de potencia cercanas a 0 dB, el error introducido por Rgy es todavia comparable al
término I, por lo que el EVM (mostrado en la Fig. 2.13(b)) se degrada. Sin embargo,
si el demodulador trabaja con valores bajos del cociente entre las potencias de RX'y
LO (Pgrx/Prpo=—30dB, por ejemplo) el efecto de Rry se minimiza y el EVM mejora
claramente, como se observa en la Fig. 2.13(c).

El andlisis realizado en esta subsecciéon muestra la importancia de la ecuacién de-
finida para el EVM (2.30) y de sus tres figuras de mérito (Rpc, Rrw v 14). Estas pueden
ser utilizadas para obtener férmulas simples de cualquier arquitectura de seis puertos
y comprender mejor su comportamiento. Un andlisis similar se realiza con las otras
dos arquitecturas en las siguientes subsecciones.

32



2.6. Andlisis de arquitecturas de seis puertos especificas

e . Hibrido 1 ) Hibrido 2

r 2 2 5 DE
1 3 I = S21 I = S21 6 Q
H . 4 3 |4H .
] IS4 IS4 . Z

Desfasador

Hibrido 3 1 Hibrido 4 )
DE
LO 1 ; S21 2 ;- S21 I
2 3MHE T o |4 3PH T 4 4
— IS4 IS4

Figura 2.14.: Arquitectura de seis puertos formada por cuatro hibridos y un desfa-
sador. Los parametros Iy e Ips definen el desbalanceo de los hibridos y los errores
del desfasador respectivamente.

2.6.2. Arquitectura formada por cuatro hibridos y un desfasador de 90°

La arquitectura que se estudia en esta seccion se trata de una unién de seis puertos
formada por cuatro hibridos y un desfasador de 90°, cuyo esquema se muestra en la
Fig. 2.14. Los errores de hardware que se consideran en este andlisis son los desbalan-
ceos en médulo y fase entre las salidas de los hibridos, definidos con el parametro Iy,
el error de fase del desfasador y las pérdidas de insercién adicionales que éste intro-
duce, ambos definidos con el pardmetro complejo Ips. En todos los casos los cuatro
hibridos se consideran idénticos, al igual que en la subseccion anterior. Sustituyendo
las ecuaciones definidas para Iy e Ips en la Fig. 2.14 en las ecuaciones (2.10)-(2.12) y
(2.32)-(2.33), se obtienen las figuras de mérito Rgw e I4 que componen el EVM (2.30)
de esta arquitectura

ky (1= 11g1?) [Ipsl® + j 1 Inl?]
[/

Rpw = , (2.46)

1- il exp [ (£ Ips)]

(2.47)

In=r—0 : ’
‘1+ TiL7 exp [j (A{Ips)]‘

donde ky es un parametro que depende de los parametros S de la arquitectura de seis
puertos. La deduccion en detalle de las ecuaciones (2.46) y (2.47) se pueden consultar
en el apéndice B.

Aligual que en la subsecci6n anterior, se estudia el efecto del EVM (2.30) a partir de
las figuras de mérito propuestas, (2.46) y (2.47), modelando el comportamiento de la
arquitectura en diferentes circunstancias. En este caso, el efecto del cociente entre las
potencias de RX y LO es el mismo que en la arquitectura estudiada en la subseccién
anterior, por lo que se decide fijarlo a un valor realista (Pgx/ Pro=—30dB). Inicialmen-
te, se evaltia el EVM de esta arquitectura de seis puertos en funcién del desbalanceo
de los hibridos, asumiendo que el desfasador es ideal (i.e. Ips = 1). Como muestra la
Fig. 2.15(a), bajo estas condiciones la arquitectura es completamente transparente al
desbalanceo en fase del los hibridos. Esto se debe a que al tener los cuatro hibridos
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Figura 2.15.: EVM de la arquitectura de seis puertos formada por cuatro hibridos
en funcién del desbalanceo de los hibridos (/y) cuando el desfasador presenta un
comportamiento ideal sin pérdidas, calculado a partir de la las ecuacién (2.30).
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Figura 2.16.: EVM de la arquitectura de seis puertos formada por cuatro hibridos
y un desfasador, a) en funcién de las pérdidas y el error de fase del desfasador
(Ips) cuando los hibridos presentan un comportamiento ideal (2.30), b) en funcién
del desbalanceo de los hibridos (/) cuando el desfasador presenta unas pérdidas de
insercién de 1 dB y un error de fase de 5° (2.30).

iguales, todos los errores de fase son comunes y la arquitectura es capaz de eliminar-
los, por lo que s6lo el desbalanceo en amplitud de los hibridos afecta al comporta-
miento del circuito. Este fenémeno se ha demostrado de forma empirica en [55,56] y
se describird posteriormente en el capitulo 5.

El principal inconveniente de esta arquitectura es que requiere de un desfasador
que introduzca pocas pérdidas y que presente un error de fase reducido para funcio-
nar correctamente. En la Fig. 2.16(a) se presenta el EVM de esta arquitectura en fun-
cién de las pérdidas y del error de fase del desfasador (Ips) cuando los hibridos son
ideales. Dicha figura muestra claramente como el desfasador puede degradar en gran
medida las prestaciones del demodulador. De hecho, el efecto conjunto de los errores
en el desfasador y los hibridos hace que esta arquitectura consiga peores prestacio-
nes que la arquitectura presentada en la subseccidn anterior para errores similares
en sus elementos, como se muestra en la Fig. 2.16(b). Esto se debe a que las pérdidas
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Figura 2.17.: Arquitectura de seis puertos formada por dos hibridos, dos divisores
de potencia y un desfasador.

y los errores de fase del desfasador afectan directamente a los ejes de referencia del
demodulador, asi: i) sus pérdidas de insercién atentian uno de los ejes de referencia
respecto al otro, contrayendo y deformando la constelacién en ese eje, y ii) su error en
fase hace que los canales I/Q se crucen a la salida del demodulador. El primer incon-
veniente se puede arreglar en gran medida desbalanceando los hibridos de entrada
para compensar las pérdidas que introduce el desfasador en uno los canales o imple-
mentando un AGC independiente para cada canal. Sin embargo, para evitar el cruce
de canales es necesario el disefio de un desfasador de altas prestaciones (i.e. error de
fase reducido) en toda la banda de operacion.

2.6.3. Arquitectura formada por dos hibridos, dos divisores de potenciay
un desfasador

La arquitectura que se estudia en esta seccion se trata de una arquitectura de seis
puertos formada por dos hibridos, dos divisores de potencia y un desfasador de 90°,
cuyo esquema se muestra en la Fig. 2.17. Los errores de hardware que se conside-
ran en este anélisis son los desbalanceos en médulo y fase de los hibridos, definidos
con el pardmetro I, los desbalanceos en médulo y fase de los divisores de potencia,
definidos con el pardmetro Ip, y el error de fase del desfasador y las pérdidas de inser-
cién adicionales que éste introduce, ambos definidos con el parametro complejo Ips.
Tanto los hibridos cono los divisores se consideran idénticos. El EVM de esta arqui-
tectura (2.30) se puede calcular sustituyendo las ecuaciones definidas en la Fig. 2.17
en las ecuaciones (2.10)-(2.12) y (2.32)-(2.33), obteniéndose las siguientes figuras de
mérito

ky (1= 1Iul?) [ Ips* + j1Ip|?]
174

Rrw = , (2.48)

_ Ipl?

2 exp [j (L1ps)]
IV : ’
|1 + 1127 €XPp [j (LIpg)] |

(2.49)

donde ky es un parametro que depende de los parametros S de la arquitectura de seis
puertos. La deduccién en detalle de las ecuaciones (2.48) y (2.49) se pueden consultar
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Figura 2.18.: EVM de la arquitectura de seis puertos formada por dos hibridos,
dos divisores y un desfasador, a) en funcién del desbalanceo de los divisores (/p)
cuando el resto de elementos presentan un comportamiento ideal (2.30), b) en fun-
cién del desbalanceo de los hibridos (/) cuando el resto de elementos presentan un
comportamiento ideal (2.30).

en el apéndice B.

A continuacién se realiza un andlisis andlogo al realizado con las otras dos arquitec-
turas, modelando su comportamiento en diferentes circunstancias a partir del EVM
(2.30), cuyas figuras de mérito se particularizan en (2.48) y (2.49). Al igual que en la
subseccién anterior el cociente entre las potencias de RXy LO se fija a un valor realista
(Prx!Pro=—30dB). Inicialmente, se evaltia el EVM de esta arquitectura de seis puer-
tos en funcién del desbalanceo de los divisores (que forman la etapa de entrada de
la arquitectura), asumiendo el resto de elementos ideales. Como se puede observar
en la Fig. 2.18(a), en este caso la arquitectura es capaz de compensar por completo
el desbalanceo en fase comtn de los elementos de la etapa de entrada (divisores de
potencia). Sin embargo, el desbalanceo en amplitud de estos elementos es critico, por
lo que es prioritario minimizarlo al disefiar de estos elementos. De forma anéloga, si
se considera ahora tnicamente el desbalanceo de los hibridos (que forman la etapa
de salida de la arquitectura), las ecuaciones (2.48), (2.49) también predicen que la ar-
quitectura es capaz de compensar el desbalanceo en fase de los elementos de salida
(ver Fig. 2.18(b)). Ademads, en este caso el desbalanceo en amplitud de los hibridos
no es tan importante, ya que no degradan el EVM en gran medida, como también se
muestra en la Fig. 2.18(b). Finalmente, comparando las Fig. 2.18(a) y 2.18(b) se obtie-
ne una conclusién importante, los elementos de la etapa de entrada son mucho més
criticos que los de la salida de cara a las prestaciones finales de la arquitectura, ya que
su desbalanceo en amplitud es el que degrada en mayor medida el comportamiento
de la misma.

Esta arquitectura, al igual que la formada por cuatro hibridos, tiene el inconvenien-
te de que requiere de un desfasador que introduzca pocas pérdidas y que presente
un desbalanceo en fase reducido para funcionar correctamente. En la Fig. 2.19(a) se
presenta el EVM de esta arquitectura en funcién de las pérdidas y el error de fase
del desfasador (Ips) cuando el resto de elementos son ideales. Esta grafica es idénti-
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Figura 2.19.: EVM de la arquitectura de seis puertos formada por dos hibridos, dos
divisores y un desfasador, a) en funcién de los errores en el desfasador (/ps) cuando
el resto de elementos presentan un comportamiento ideal (2.30), b) en funcién del
desbalanceo de los divisores (Ip) cuando el desfasador presenta unas pérdidas de
insercién de 0.5 dB y un error de fase de 5° y los hibridos un desbalanceo en amplitud
de 0.5 dB y un desbalanceo en fase de 5° (2.30).

ca a la mostrada en la Fig. 2.16(a), ya que si los hibridos y los divisores presentan el
mismo desbalanceo (en este caso Iy = Ip = 0) ambas arquitecturas son iguales. En
consecuencia, al igual que en la arquitectura formada por cuatro hibridos, el efecto
conjunto del desbalanceo de todos los elementos hace que esta arquitectura presente
peores prestaciones que la presentada en la subseccién 2.6.1 (ver Fig. 2.19(b) ). Asi, es
necesario tener en cuenta las mismas consideraciones que se comentaron al final de
la subseccién anterior para el disefio de esta arquitectura.

2.7. Validacién de las férmulas propuestas

En la secciéon anterior se ha demostrado la importancia de la ecuacién propues-
ta del EVM (2.30) como medio para analizar cualquier arquitectura de seis puertos
y comprender como las imperfecciones de su hardware degradan sus prestaciones.
Ademaés, en la seccion 2.5 se logré relacionar la ecuacion del vector error (2.29) (i.e
la ecuacién del EVM (2.30) sin normalizar) con el calculo de la probabilidad de error
para una modulacién QPSK (2.40). Gracias a estos resultados es posible obtener los
requisitos que debe de cumplir un demodulador I/Q de seis puertos a partir de unas
especificaciones de probabilidad de error y SNR dadas.

En esta seccidon se estudia la exactitud de las férmulas propuestas para el cdlculo
del EVM (2.30) y la probabilidad de error para una modulacién QPSK (2.40). Para ello,
se ha decidido hacer uso del modelo de la arquitectura de seis puertos formada por
tres hibridos y un divisor de potencia que estudid en la subseccién 2.6.1. (ver Fig.
2.11), fijando el desbalanceo del divisor de potencia a 1 dB y 2° y el desbalanceo de
los hibridos a 1 dB y 6°. Con estos niveles de desbalanceo los efectos del: i) pardmetro
de sefal continua (@), ii) pardmetro de sefal de onda rectificada v, y iii) desbalanceo
en los ejes de referencia en la demodulacién (u, v) son patentes, pero las prestaciones
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del la arquitectura de seis puertos atin son aceptables. Aunque este modelo tiene sus
limitaciones, es suficiente para establecer la validez de las férmulas propuestas. En
todo caso, en el capitulo 5 estas ecuaciones serdn nuevamente utilizadas para analizar
las arquitecturas de seis puertos de banda ultra-ancha que han sido disefiadas dentro
de esta misma Tesis [55, 56].

Esta seccion se divide en dos partes. En la primera, el EVM estimado (2.30) se com-
para con el EVM obtenido al simular la demodulacién de los cuatro simbolos de la
constelaciéon QPSK en ausencia de ruido. En la segunda parte, el BER estimado (2.40)
se compara con el obtenido al simular la demodulacién de una trama de millones de
simbolos QPSK en presencia de ruido AWGN.

2.7.1. Validacién de la férmula para el cilculo del EVM

Para validar la férmula propuesta para el EVM (2.30) se simula la recepcién de los
cuatro simbolos de la constelacién QPSK en ausencia de ruido, usando tanto control
automadtico de ganancia (AGC), como recuperacion de portadora, mediante la técni-
ca de elevar a la cuarta potencia [78]. Asumiendo que el término de sefial continua ha
sido previamente eliminado (Rpc = 0), sélo el término de sefial de onda rectificada
(Rgw) v el desbalanceo de los ejes de referencia (1) degradan el EVM. Los resultados
del EVM obtenidos mediante simulacién y de forma teérica (2.30) con sus diferentes
términos en funcién del cociente de potencias Prx/ Pro se muestran en la Fig. 2.20(a).
Esta figura muestra que disminuyendo el cociente de potencias Prx/Pro, el EVM se
puede mejorar de forma significativa, razén por la que se suele trabajar con este ti-
po de relaciones de potencia en la realidad. Ademads, esta figura demuestra que (2.30)
permite calcular el EVM correctamente, ya que los resultados teéricos coinciden con
los obtenidos en simulacién. Por otro lado, si el término de continua no es eliminado
(Rpc #0), existe un punto 6ptimo que minimiza el EVM, como ya se comento6 en la
subseccion 2.4.2 y como se puede observar claramente en la Fig. 2.20(b). En este caso,
los resultados obtenidos con la ecuacion propuesta para el EVM (2.30) también coin-
ciden con los obtenidos en simulacién, demostrando asi también su validez cuando
todos los errores del hardware son considerados.

2.7.2. Validacién de la férmula para el cdlculo de la BER

Una vez demostrada la exactitud de la ecuacién del EVM (2.30) , y por tanto de la
ecuacion del calculo del vector error (2.29) (i.e la ecuacién del EVM (2.30) sin norma-
lizar) en esta seccion se estudia la validez de la ecuacién propuesta para el célculo de
la probabilidad de error en una modulacién QPSK (2.40) .

Para hacer el estudio se simula la demodulacién de tramas con millones de simbo-
los QPSK en presencia de ruido AWGN para diferentes cocientes de potencias Prx/ Pro.
En concreto, se simulan dos situaciones distintas: i) cuando el término de DC no es
eliminado (Rpc # 0), y ii) cuando el término de DC es eliminado (Rpc = 0). En el
primer caso el BER se degrada por completo cuando se reduce el cociente Pgrx/P;0,
como se muestra en la Fig. 2.21(a). Esto sucede porque al no eliminar el término Rpc,
éste se convierte en la principal fuente de error, trasladando los simbolos demodula-
dos de la constelaciéon QPSK de sus regiones de decisién. Sin embargo, si se elimina
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Figura 2.20.: EVM simulado y calculado (2.30) en funcién del cociente de potencias
Prx/PLo. incluyendo el célculo de las diferentes contribuciones ( Rpc, Rrw, 1a) en
ausencia de ruido. a) No incluyendo Rpc. b) Incluyendo Rpc.
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Figura 2.21.: BER calculado (2.40) y simulado en funcién del SNR para diferentes
cocientes de Prx/PLo. Las lineas coloreadas continuas representan los resultados
obtenidos mediante simulacién de la recepcién de millones de simbolos y las marcas
son los resultados calculados con (2.40). a) Cuando el término de DC no es eliminado
(Rpc #0). b) Cuando el término de DC es eliminado (Rpc=0).
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el término de DC por calibracidn, los mejores resultados de BER se obtienen cuando
se reduce el cociente Prx/Prp, como se muestra en la Fig. 2.21(b). Asi, es importante
enfatizar que es crucial importancia la implementacién de una buena técnica (har-
daware o software) que permita eliminar el término de DC sin distorsionar la conste-
lacién si se decide utilizar bajos niveles del cociente Prx /P con este tipo de demo-
duladores. Finalmente, la Fig. 2.21 muestra claramente que los resultados obtenidos
de forma tedrica (marcas) coinciden en buena medida con los resultados obtenidos
mediante simulacién (lineas) para bajos niveles del cociente Prx /P10, pero no para
los altos niveles del mismo. Esta limitacién se debe a que la ecuacién propuesta para
el calculo de la probabilidad de error (2.40) asume que la distorsién de la constelacién
afecta principalmente a la posicion de los simbolos, pero no a la distribucién Gausia-
na del ruido. Asi, para valores bajos del cociente Prx/Pro, dicha suposicion se cum-
ple en gran medida ya que la componente de error no lineal (y) apenas influye en el
resultado final. Sin embargo, para valores superiores del cociente Pgx /Py el término
no lineal (y) si afecta a la distribuci6én del ruido, haciendo que la ecuacién (2.40) no se
ajuste tan bien a los resultados obtenidos en simulacién. Por tanto, la ecuacion (2.40)
es til para obtener una buena estimacioén del BER de cualquier demodulador I/Q de
seis puertos que trabaje con bajos niveles del cociente Prx/Pro (caso habitual), sin
necesidad de tener que simular la demodulacién de millones de simbolos.

2.8. Conclusiones

En este capitulo se ha realizado un estudio detallado del demodulador de seis puer-
tos con generacién I/Q analégica. Dicho estudio ha permitido definir tres parame-
tros complejos (Rpc, Rrw € 14) que describen por completo como se distorsionan las
constelaciones demoduladas debido a las imperfecciones en el hardware de la arqui-
tectura de seis puertos. A partir de estos tres parametros es posible calcular el EVM del
demodulador y evaluar analiticamente sus prestaciones. Este es un resultado impor-
tante del trabajo realizado ya que establece que las prestaciones de un demodulador
de seis puertos se pueden describir por completo s6lo con tres nimeros complejos
en vez de con los ocho pardmetros S de la arquitectura de seis puertos (ocho ntime-
ros complejos), més las cuatro sensibilidades de los detectores de potencia (cuatro
nameros reales) que originalmente definen el hardware del demodulador.

Por otro lado, en este capitulo se han obtenido ecuaciones simplificadas que per-
miten calcular de forma analitica la degradaciéon del BER debido a las imperfecciones
del hardware. Estas expresiones pueden ser utilizadas para establecer las especifica-
ciones del hardware de la arquitectura de seis puertos para cumplir un determinado
nivel de BER. Aunque estas férmulas se han derivado inicialmente sélo para la mo-
dulacién QPSK, también se podria extender su uso para evaluar estos demoduladores
en presencia de modulaciones M-QAM mds complejas.

Gracias a los pardmetros definidos (Rpc, Rrw € 14), en este capitulo se han analiza-
do de forma pormenorizada tres de las arquitecturas de seis puertos més utilizadas a
frecuencias de microondas. Dicho andlisis ha permitido conocer las principales ven-
tajas y las limitaciones de cada una de ellas y cudles son las prestaciones que tienen
que cumplir sus elementos constituyentes para conseguir un determinado nivel de
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EVM. Las conclusiones obtenidas en estos andlisis han sido de gran utilidad, tanto en
el disefio de las arquitecturas de seis puertos, como en la implementacion final del
demodulador I/Q de seis puertos que se ha realizado dentro de esta Tesis. Los resul-
tados obtenidos en estos disefios serdn presentados de forma detallada a lo largo de
los préximos capitulos.
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Acopladores direccionales en tecnologia
planar integrada

Los acopladores direccionales son componentes esenciales en algunos de los sis-
temas mds importantes en el &mbito de las microondas, usdndose en equipos de me-
dida, en aplicaciones de monitorizacién de potencia, amplificadores y mezcladores
balanceados, moduladores, receptores, redes de alimentacién de arrays de antena,
etc. Ademads, como ya se demostré en el capitulo anterior, es el elemento fundamen-
tal que se utiliza en el disefio de las arquitecturas de seis puertos.

Este capitulo tiene como objetivo presentar el trabajo desarrollado en esta Tesis
en el &mbito del disefio de acopladores direccionales en tecnologias planares. Como
hito fundamental se presenta una novedosa metodologia de disefio de acopladores
que permite la implementaciéon de acopladores direccionales de altas prestaciones
con un nivel de acoplamiento y ancho de banda arbitrarios. Asi, este capitulo se ha
organizado de la siguiente forma. En la seccién 3.2 se presenta un breve estudio del
estado del arte en cuanto al disefio de acopladores direccionales. En la seccién 3.3 se
analiza el acoplador direccional acoplado por ranura, que es elemento fundamental
utilizado en esta Tesis. En la seccién 3.4 se presenta el modelado y andlisis realiza-
do para comprender el comportamiento del acoplador basado en muiltiples seccio-
nes acopladas por ranura. En la seccién 3.5 se presenta una metodologia de diseno
simplificada que permite la implementacién de acopladores de banda ancha, pero
con algunas limitaciones. En la seccion 3.6 se detallan las técnicas de compensacion
desarrolladas para superar las limitaciones que sufre la metodologia presentada en la
seccion 3.5. En la seccion 3.7 se explica la metodologia de disefio de acopladores de
banda ancha de altas prestaciones que se ha desarrollado en esta Tesis gracias a las
técnicas de compensaciéon presentadas en la seccién 3.6. En la seccién 3.8 se mues-
tran los diferentes acopladores direccionales que se han disefiado para demostrar la
validez de las nuevas técnicas desarrolladas. Finalmente, en la seccién 3.9 se presen-
tan las conclusiones de este capitulo.
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3. Acopladores direccionales en tecnologia planar integrada

3.1. Introduccion

Los acopladores direccionales estdn entre los elementos mds utilizados en los sis-
temas de microondas, siendo incluso esenciales para muchos de ellos. Por ello, el
disefio de estos componentes en tecnologias planares es actualmente objeto de un
intenso interés cientifico e industrial, con el objetivo de integrarlos directamente en
las placas de circuito impreso junto al resto de la circuiteria de radiofrecuencia. Es-
to permite minimizar el uso de componentes de montaje superficial, mejorando la
fiabilidad de los equipos y reduciendo los costes y el tiempo de montaje. Ademads, el
disponer de dispositivos integrables directamente en placa, elimina la necesidad de
usar conectores, lo que permite mejorar las prestaciones finales de los circuitos.

Aunque existen diversas alternativas para el disefio de acopladores a frecuencias de
microondas en tecnologia planar, los acopladores basados en lineas TEM acopladas
son los que permiten alcanzar mejores prestaciones, ya que en estas estructuras las
velocidades de fase de los modos par e impar son iguales de forma natural. La forma
mads sencilla de disefiar estos acopladores es mediante el uso de estructuras ente-
rradas homogéneas, como las lineas stripline acopladas, con el objetivo de que los
modos en el interior de la estructura sean TEM puros. Sin embargo, estas tecnologias
requieren complejas transiciones y estructuras de capas que reducen la repetitividad
e incrementan los costes de fabricacion.

Para evitar estos problemas es especialmente interesante el uso de tecnologias pla-
nares compatibles con la tecnologia microstrip. Sin embargo, estas tecnologias pre-
sentan inconvenientes que pueden llegar a ser mds importantes que los que apare-
cen en las estructuras enterradas homogéneas. Los principales inconvenientes que
surgen a la hora de afrontar el disefio de estos acopladores en tecnologias compati-
bles con la microstrip son: i) conseguir altos niveles de acoplamiento, y ii) compensar
las velocidades de fase de los modos par e impar, que al ser cuasi-TEM no tienen la
misma constante de propagacion.

En la préxima seccién se presentara un breve resumen del estado del arte en cuanto
al disefio de acopladores direccionales en tecnologia planar. Posteriormente, en las
siguientes secciones se presentardn las soluciones que se han desarrollado para el
disefio de estos componentes en el marco de esta Tesis.

3.2. Historiay estado del arte en el disefio de acopladores

El primer acoplador direccional se le suele reconocer a H. A. Affel de la compa-
fnfa A.T.T., quien deposité la patente en el afio 1922. Se podria pensar que hubo otras
implementaciones en la década de los 20 y especialmente en la de los 30, pero seria
necesario realizar un profundo trabajo bibliografico para conocer més al respecto. De
hecho, incluso el origen del su nombre, “acopladores direccional”, es un misterio [79].

Los primeros acopladores direccionales fueron disefiados en tecnologia de guia de
ondas. Muy posiblemente, el primer acoplador direccional en guia de onda usaria un
par de sondas capacitivas espaciadas un cuarto de la longitud de onda a lo largo de
las dos guias. El uso de dos o mds agujeros espaciados un cuarto de la longitud de
onda para acoplar las guias fue inventado W. W. Mumford, que lo patenté en julio del
afio 1944 y lo publicé en el 1947 [80].
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3.2. Historia y estado del arte en el disefio de acopladores

En 1948 Riblet y Saad publicaron un articulo que el que se usaban pares de ranu-
ras en las guias de onda repetidas "n" veces a intervalos de un cuarto de longitud
de onda. Estas ranuras se podian disefiar para conseguir una perfecta directividad y
un acoplamiento plano a un frecuencia fy. Posteriormente, el propio Riblet con su
publicacién de 1952 [81] consigui6é un gran avance en la tecnologia de microondas.
En este articulo se resalta por primera vez la importancia del hibrido en cuadratura
(que separa por igual la potencia entre sus dos salidas) como un componente bdsi-
co y versatil. El siguiente avance importante fue la aplicacién de la teoria de arrays
de antenas de Dolph-Chebyshev al disefio de acopladores direccionales en guia con
multiples agujeros. Esto permitié conseguir una alta directividad en grandes anchos
de banda para aplicaciones de reflectometria.

La primera teoria exacta para el disefio de acopladores TEM, que servia tanto para
altos como bajos niveles de acoplamientos, fue propuesta por B. M. Oliver en [82]. En
este articulo se presentaba el correcto comportamiento del acoplamiento respecto a
la frecuencia para un acoplador de una sola seccién. A partir de aqui, comenzaron
a surgir muchos autores que fueron desarrollando diferentes técnicas y tecnologias
para el disefio de acopladores direccionales, pudiendo destacar el trabajo de E. G.
Cristal y L. Young [83]. Este articulo define de forma exacta cémo disefiar acoplado-
res simétricos con multiples secciones para incrementar el ancho de banda, a costa
de permitir un pequefio rizado en el acoplamiento, mediante técnicas basadas en los
polinomios de Chebyshev. Esta opcién se ha convertido con el tiempo en la mds uti-
lizada en el disefio de acopladores direccionales de banda ancha.

3.2.1. Acopladores en estructuras enterradas homogéneas

Las estructuras enterradas homogéneas soportan multiples modos TEM con la mis-
ma velocidad de fase, por lo que son una opcién muy adecuada para el disefio de los
acopladores direccionales. Los mayores inconvenientes que surgen a la hora de dise-
far cualquier acoplador direccional en una estructura enterrada homogénea son: i)
elegir una tecnologia multicapa adecuada y disenar la estructura de capas correcta, y
ii) disefiar las transiciones entre las capas de sefial externas y las internas (donde se
encuentra el acoplador) sin degradar las prestaciones finales del circuito.

En los dltimos anos las tecnologias multicapas han sufrido un profundo desarrollo,
ya que éstas permiten reducir considerablemente el tamafio de los circuitos finales al
solapar verticalmente multiples componentes, confiriendo por tanto una gran capa-
cidad de miniaturizacién. A continuacién enumeramos algunas de las més utilizadas.
En primer lugar, se dispone de la tecnologia plastico multicapa, basada en las tradi-
cionales placas de circuito impreso (Printed Circuit Board, PCB). Esta tecnologia es la
mads madura y desarrollada de todas y se basa en el uso de nuevos substratos plasticos
(como los fabricados por Rogers [84]) que permiten el disefio de circuitos multicapa
a muy altas frecuencias. Sin embargo, esta tecnologia tiene el inconveniente de que
requiere el uso de ldminas de pegamento especial para unir las diferentes capas, lo
que limita mucho las posibilidades a la hora de disefar la estructura de capas. En
segundo lugar se dispone de la tecnologia cerdmica de coccidon a baja temperatu-
ra (Low Temperature Co-fired Ceramic, LTCC). Esta tecnologia permite disefiar casi
cualquier estructura de capas e incrementa de forma notable la capacidad de mi-
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Figura 3.1.: Lineas acopladas tipicamente utilizadas para conseguir un alto nivel
de acoplamiento dentro de las estructuras enterradas homogéneas. a) Lineas stripline
paralelas. b) Lineas stripline paralelas con un pequefio offset lateral. ) Lineas stripline
paralelas con una pista flotante en el centro.

niaturizacién, gracias a la alta permitividad relativa de los substratos que utiliza. De
hecho, esta tecnologia ha llegado a ser considerada clave para las comunicaciones
RF inaldmbricas [85]. Su principal inconveniente es que es una tecnologia ain en
desarrollo, con pocos fabricantes comerciales y con unas tolerancias de fabricacién
menos ajustadas que las de la tecnologia plastico multicapa. Por tltimo, otra tecno-
logia muy interesante y que estd cobrando mucho interés en los tiltimos afos es la
tecnologia de polimeros de cristales liquidos (Liquid Crystal Polymer, LCP) [86]. Esta
permite crear estructuras de capas mediante un proceso de coccién similar al LTCC
pero a una temperatura mucho menor. Ademas, los materiales empleados ofrecen
permitividades relativas similares al plédstico, por lo que la tecnologia LCP se puede
considerar una solucién intermedia entre la tecnologia PCB multicapa y la tecnologia
LTCC.

Respecto a las transiciones para acceder a las capas de sefial donde se encuentra el
acoplador, en la bibliografia se han propuesto diferentes transiciones en los dltimos
afios. Como ejemplos destacados, en [87, 88] se proponen transiciones de lineas mi-
crostrip a lineas stripline, y en [89-91] transiciones de lineas coplanares a lineas stri-
pline. Estas transiciones suelen estar apantalladas para evitar radiaciones y ofrecen
buenas prestaciones con unas pérdidas de retorno entre 15y 20 dB en un gran ancho
de banda (en algunos casos hasta 50 GHz). Para conseguir semejantes prestaciones
se requiere una optimizacién minuciosa de diversos pardmetros como el didmetro
de las ranuras, el didmetro de las vias de sefial utilizadas, etc. También existen otras
propuestas que utilizan multiples vias para modelar una pared metdlica [92] o inclu-
so para modelar el comportamiento de un cable coaxial, consiguiendo asi excelentes
prestaciones hasta frecuencias superiores a los 20 GHz [93, 94].

En el disefio de acopladores direccionales de banda ancha, la opcién més utilizada
es el uso de acopladores de multiples secciones [83, 95], como ya se ha dicho ante-
riormente. Al disefar este tipo de acopladores usando estructuras enterradas homo-
géneas aparecen dos nuevas dificultades: i) conseguir el alto nivel de acoplamiento
que requieren algunas de las secciones, y ii) compensar los efectos parésitos que in-
troducen las discontinuidades entre las distintas secciones. El alto nivel de acopla-
miento se puede conseguir con las lineas stripline paralelas [96], las lineas stripline
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paralelas con un pequeiio offset lateral [97] o lineas stripline paralelas con una pista
flotante en el centro [98] (ver Fig. 3.1). Estas estructuras han sido utilizadas en [98,99]
consiguiendo interesantes resultados. En determinadas circunstancias, este tipo de
estructuras no consiguen el nivel de acoplamiento requerido, por lo que es necesario
recurrir al disefio de estructuras acopladas en tdndem [100]. Por otro lado, para re-
solver el problema de las discontinuidades se han propuesto diferentes alternativas.
Por ejemplo, en [101, 102] se propone compensar estas discontinuidades con el uso
de “stubs” en paralelo, aunque también se puede solucionar este problema mediante
el uso de “tapers” entre las secciones o el uso de acopladores no uniformes.

Aunque el trabajo realizado en esta Tesis se centra fundamentalmente en el disefio
de acopladores de banda ancha basados en estructuras compatibles con la tecnologia
microstrip, también se ha colaborado con otros miembros del grupo de investigacién
en el disefio de un acoplador de banda ancha basado en una estructura enterrada ho-
mogénea en tecnologia LTCC. En concreto, el circuito disefiado consiste en un aco-
plador de 10 dB asimétrico de seis secciones de lineas stripline paralelas acopladas
con un pequeilo offset lateral. Este circuito cubre un ancho de banda de una déca-
da, desde 1.8 a 18 GHz, y se disefi6 con el objetivo de ser utilizado en aplicaciones de
monitorizacién de multiples sistemas [53, 54].

3.2.2. Acopladores en estructuras compatibles con la tecnologia
microstrip

El disefio de acopladores direccionales mediante el uso de tecnologias planares
compatibles con la tecnologia microstrip evita la necesidad de usar complicadas tran-
siciones. En el disefo de este tipo de acopladores, al igual que en los basados en es-
tructuras enterradas homogéneas, la opcidén mads utilizada para incrementar el an-
cho de banda son los acopladores de miiltiples secciones [83,95]. Los inconvenientes
de estas estructuras son: i) la necesidad de secciones con un nivel de acoplamiento
elevado, ii) el efecto parésito de las discontinuidades entre las secciones degrada el
comportamiento de estos acopladores, y iii) los modos par e impar que se propagan
en estos acopladores yano son TEM puros, sino cuasi-TEM (con distinta velocidad de
fase), por los que es necesario ecualizar la velocidad de fase de ambos modos en cada
una de las secciones para conseguir una buena directividad. Debido al gran interés
existente en el desarrollo de este tipo de acopladores, en las tltimas décadas se han
publicado numerosos articulos que ofrecen multitud de soluciones de calidad dispar.
Por ello, en los siguientes pérrafos se va a intentar sintetizar de forma breve algunas
de las soluciones més relevantes.

En primer lugar, para incrementar el nivel de acoplamiento se han propuesto mul-
tiples soluciones, tanto monocapa como multicapa. Las principales estructuras mo-
nocapa que consiguen un alto nivel de acoplamiento son los acopladores interdigita-
les (o acopladores de Lange) (103, 104], y el uso de lineas microstrip acopladas late-
ralmente en configuracion tdindem [105]. El principal problema de estas estructuras
monocapa es que requieren substratos muy finos y con una alta permitividad rela-
tiva (¢,), para que el ancho de las pistas y la separacién entre las mismas sean rea-
lizables fisicamente. Sin embargo, gracias al desarrollo de las tecnologias multicapa,
ha sido posible implementar diferentes estructuras que permiten aumentar el aco-
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plamiento sin necesidad de usar dicho tipo de substratos. Algunos ejemplos intere-
santes son, el acoplador direccional acoplado por ranura [106-110], las estructuras
semi-reentrantes [111], las lineas microstrip acopladas con ranura en el plano de ma-
sa [112] o las estructuras instaladas verticalmente [113]. En el desarrollo de esta Tesis
se ha decidido utilizar el acoplador direccional acoplado por ranura como elemento
fundamental debido a las caracteristicas singulares que éste posee, que seran detalla-
das en la seccién 3.3.

En segundo lugar, para eliminar el efecto parasito de las discontinuidades se pue-
den introducir “stubs” en paralelo como elementos reactivos, de forma similar a co-
mo se propone en [101, 102]. Por otro lado, es posible utilizar otras técnicas, como el
suavizado de de discontinuidades mediante “tapers” [114], o incluso el uso de aco-
pladores no uniformes [115, 116]. El acoplador no uniforme es una estructura en la
que la seccién transversal se modifica muy lentamente (evitando asi la aparicién de
discontinuidades) y que requiere una metodologia de disefio diferente a los acopla-
dores de muiltiples secciones. Pese a que los acopladores no uniformes parecen una
alternativa que soluciona definitivamente el problema de las discontinuidades, éstos
presentan otros inconvenientes respecto a los acopladores de multiples secciones co-
mo son: i) el aumento de la longitud eléctrica de la estructura, ii) la necesidad de un
mayor nivel de acoplamiento y iii) un proceso de disefio complicado.

Por tltimo, la ecualizacién de las velocidades de fase de los modos par e impar
son el gran problema de este tipo de acopladores. Las principales técnicas que se han
propuesto para compensar las velocidades de fase de los modos par e impar son, el
uso de capas de revestimiento en las estructuras [117, 118], el uso de elementos ca-
pacitivos [119], el uso de elementos inductivos [120], los acopladores direccionales
con modos reentrantes [121], el uso de metamateriales [122], acopladores no uni-
formes [123], o los acopladores direccionales con planos de masa ranurados segin
un patrén concreto [124, 125]. Sin embargo, estas técnicas no pueden ecualizar por
completo las velocidades de fase de ambos modos (al afectar a ambos parcialmente).
Por otro lado, se han propuesto las lineas microstrip acopladas serpenteantes (wiggly
coupled lines) tanto en acopladores no uniformes [115, 126], como en acopladores
con multiples secciones [114, 127,128], para ecualizar las velocidades de fase de am-
bos modos. Las pistas serpenteantes reducen la velocidad de propagacién del modo
impar sin afectar mucho al modo par, ecualizando por tanto ambos modos. Sin em-
bargo, esta técnica tiene dos limitaciones importantes: i) la ecualizacién que consigue
es limitada, ya que el modo par también se ve afectado por la seccién serpenteante,
y ii) las lineas microstrip acopladas lateralmente pueden conseguir un maximo nivel
de acoplamiento muy reducido.

Alaluz de todo el trabajo desarrollado en este ambito, es evidente que el disefio de
acopladores direccionales de banda ancha, en tecnologia planar y con altas presta-
ciones alin no estd cerrado. Asi, una de las tareas fundamentales de la presente Tesis
ha sido el desarrollo nuevas técnicas y metodologias de disefio de acopladores direc-
cionales de altas prestaciones basadas en el acoplamiento por ranura. Los acoplado-
res disefiados en esta Tesis han permitido el disefio de arquitecturas de seis puertos
de altas prestaciones [55, 56], y finalmente, el disefio de un demodulador I/Q de seis
puertos completo. Como se demostrard a lo largo de este capitulo, gracias al trabajo
realizado se ha conseguido superar todas las limitaciones aqui comentadas, consi-
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Figura 3.2.: a) Modelo 3-D del acoplador direccional acoplado por ranura de una
seccién. b) Modelo 3-D de la seccién transversal del acoplador direccional acoplado
por ranura.

guiendo resultados que son estado del arte [49-52].

3.3. Acoplador direccional acoplado por ranura

Un acoplador direccional acoplado por ranura es una estructura multicapa com-
puesta por dos pistas microstrip y un plano de masa comun, que estan separados por
dos capas de dieléctrico. En este circuito, la pistas microstrip se acoplan a través de
una ranura rectangular abierta entre ambas en el plano de masa comun. Esta especial
configuracién permite a la estructura conseguir los altisimos niveles de acoplamien-
to requeridos en los acopladores de multiples secciones de banda ancha. La imagen
3-D del acoplador direccional acoplado por ranura, asi como la imagen 3-D de su
seccion transversal junto con sus principales dimensiones se muestran en la Fig. 3.2.
En dicha figura se incluyen las principales dimensiones de la estructura, siendo h la
altura del substrato utilizado, t es el espesor de la capa de cobre de las pistas, W es
el ancho de pista en la zona de acoplamiento, S es el ancho de la ranura en el plano
de masa y L es la longitud fisica tanto de la ranura como de las pistas en la zona de
acoplamiento. Pese a que esta estructura no es homogénea , y por tanto, no soporta
modos TEM puros, en una primera aproximacién, el comportamiento del acoplador
direccional acoplado por ranura es esencialmente el mismo que el de un acoplador
A/4 con modos TEM [106,129]. Asi, es posible calcular las impedancias caracteristicas
de los modos par e impar a partir de la impedancia caracteristica de la estructura (Z)
y el nivel de acoplamiento (C),

Z()e — Z() (3 1)
] :) .
o ] : . .

En este acoplador direccional los modos par e impar son intrinsecamente ortogo-
nales. Asi, es posible modelar la propagacién de ambos modos por separado utili-
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Figura 3.3.: Circuitos equivalentes del acoplador direccional acoplador por ranura
para los modos par e impar. a) Circuito equivalente para el modo impar. b) Circuito
equivalente para el modo par.

zando los circuitos equivalentes, mostrados en la Fig. 3.3. Como se observa en la Fig.
3.3(a) cuando se excita el modo impar, la ranura se puede reemplazar por conductor
eléctrico perfecto, por lo que el circuito equivalente de la estructura se puede mode-
lar con un simple pista microstrip de impedancia caracteristica Zy,. Gracias a esto, es
posible obtener una dimensién inicial para W usando las ecuaciones de sintesis de
las lineas microstrip [130]. Como se puede observar en la Fig 3.3(a), en este caso la
mayoria del campo eléctrico estd confinado en el interior de substrato, por lo que la
permitividad eficaz de la estructura para el modo impar (¢,rf,) es elevada. Sin embar-
go, cuando se excita el modo par, aparece una configuracion de campo distinta y la
ranura se puede sustituir por un conductor magnético perfecto, como se observa en
la Fig. 3.3(b). En este caso, el campo que se propaga a través de la estructura no estd
tan confinado como en el caso del modo impar, por lo que la permitividad eficaz de
la estructura para el modo par (g.r,) es menor que para el modo impar. La diferencia
entre £,y y €., aumenta con el nivel de acoplamiento, ya que para conseguir un
mayor nivel de acoplamiento es necesario aumentar la anchura de la ranura, hacien-
do que la configuracién de los campos de ambos modos se diferencie cada vez més.
Por tanto, en el diseno de este tipo de acopladores es crucial considerar no sélo los po-
sibles efectos parasitos de las discontinuidades, sino también la diferencia entre las
velocidades de fase de los modos par e impar, para conseguir buenas prestaciones.

La cualidades fundamentales de esta estructura son el alto nivel de acoplamiento
que es capaz de conseguir, y sobre todo, que la ranura es transparente al modo im-
par, como se puede observar en la Fig. 3.3(a). Esta segunda cualidad es una de las
razones fundamentales por la que se ha seleccionado esta estructura como elemento
base para el diseno de los acopladores en esta Tesis. Como veremos mds adelante en
este capitulo, gracias a ella es posible implementar diferentes técnicas que resuelven
todos los problemas y limitaciones que surgen en el disefio de acopladores de banda
ancha de altas prestaciones. A continuacién (en la subseccién 3.3.1) se incluye la des-
cripciéon de un método cuasi-estdtico que permite obtener las dimensiones iniciales
del acoplador direccional acoplado por ranura y la permitividad efectiva de cada mo-
do para cualquier nivel de acoplamiento. Ademas, en la subseccion 3.3.2 se incluye
el disefio realizado del hibrido en cuadratura de una seccién que se desarroll6 para
comprobar la validez y las limitaciones de esta estructura.
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Figura 3.4.: Modelo del acoplador utilizado en el andlisis cuasi-estatico, donde
ho=10h.

3.3.1. Meétodo cuasi-estatico de andlisis del acoplador direccional
acoplado por ranura

Dado que el acoplador direccional acoplado por ranura es las estructura seleccio-
nada para el disefo de los acopladores, es imprescindible disponer de una forma ra-
pida de calcular sus dimensiones iniciales sin tener que recurrir al uso de herramien-
tas de simulacién. En [131] se propone el andlisis de una est