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Resumen

En esta tesis se presenta los resultados de la aplicación de la formulación semianalítica a arrays

bidimensionales de osciladores acoplados. Esta formulación se basa en la aproximación de las res-

puestas de los circuitos a partir de series de Taylor con el objeto de realizar una caracterización

funcional de los sistemas. La ventaja de su uso radica en que, al reducir el número y la compleji-

dad de las expresiones, esta herramienta permite disminuir el coste computacional de los análisis y

posibilita el abordar sistemas con mayor número de elementos.

En este trabajo también se presentan un conjunto de algoritmos que permiten caracterizar las

redes que interconectan a los osciladores en los arrays de forma sencilla. Estos se pueden integrar

con facilidad en el proceso de optimización para el cálculo de las soluciones contribuyendo a reducir

el coste de resolución de estos sistemas.

Para mejorar los resultados obtenidos de la aplicación de la formulación, se han incluido una

serie de modi�caciones orientadas a ajustar las expresiones en aquellos casos en los que los circuitos

no cumplen con todos los requerimientos de la misma. Estas se presentan como un conjunto de

herramientas independientes con el propósito de realizar el mínimo número de cambios necesarios

en las expresiones, garantizando que el coste de los análisis no se incrementa en exceso.

Para validar los resultados obtenidos, se ha diseñado y fabricado un array bidmensional de 3x3

osciladores que puede ser con�gurado. Este se ha simulado empleando las herramientas desarrolladas

y se ha realizado una comparativa de los resultados con datos medidos en un laboratorio.

Todos los análisis desarrollados se han acompañado de ejemplos que se presentan en un apéndice

�nal. En este se puede ver en detalle los casos resueltos con todos los ajustes empleados comparados

con los resultados obtenidos en un simulador comercial mediante las técnicas más habituales de

análisis de este tipo de circuitos.

Finalmente, se ha presentado un método que permite la caracterización de un oscilador a partir

de datos medidos en un laboratorio. Este se presenta con una valoración teórica y una demostración

práctica sobre un circuito real.
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Introducción

Los arrays de antenas, phased arrays por su nomenclatura en inglés, permiten con�gurar su

diagrama de radiación de forma electrónica mediante el control de las fases de las corrientes que

alimentan a cada uno de los elementos radiantes que forman el sistema. Este efecto se logra mediante

la combinación de los diagramas de radiación de todos los elementos individuales [1], tal y como

se puede ver en el esquema de la �gura 1. A efectos prácticos se trata al conjunto como una única

antena cuyo haz es orientable electrónicamente.

Este sistema presenta numerosas ventajas ya que, al poder controlar el haz electrónicamente,

se eliminan la necesidad de emplear elementos de apuntamiento mecánicos reduciendo el coste de

mantenimiento y el consumo al tiempo que se aumenta la velocidad de respuesta. Por contra, el

control del sistema gana en complejidad al exigir el uso de sistemas de ajuste de fase entre los

elementos de los arrays.

Habitualmente, el control del apuntamiento en los arrays de antenas se ha realizado mediante

el empleo de desfasadores variables. Ello exige emplear un desfasador para cada elemento del array,

los cuales actúan de forma independiente entre si, debiendo estar perfectamente caracterizados para

garantizar las relaciones de fases entre las antenas o, lo que es lo mismo, la correcta con�guración

y apuntamiento del haz. Además, cada desfasador requiere de un conjunto de líneas de control que

complican el diseño.

Figura 1: Esquema de funcionamiento de un array unidimensional de antenas uniformemente
distribuido.
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Figura 2: Esquema general de un array de n osciladores acoplados conectados a un array de
antenas.

Una alternativa al empleo de desfasadores variables es el uso de sistemas sincronizados para

generar un conjunto de señales a la misma frecuencia y con una relación de fase conocida entre ellas

de tal forma que sirvan para alimentar a los arrays de antenas. El sincronismo garantizará que se

mantenga constante en el sistema la relación de fases entre las señales.

Una de las técnicas propuestas a partir de sistemas sincronizados es la de emplear un array de

osciladores acoplados [2�4]. Estos sistemas están formados por un conjunto de osciladores controlados

por tensión, V COs, que se conectan entre sí a través de una red pasiva (�gura 2) de tal forma que,

variando las señales de control, se puede ajustar el desfase relativo entre sus salidas. Esto permite

utilizar a los osciladores directamente para alimentar un array de antenas y controlar la dirección

de apuntamiento a través de dichas tensiones de control. Adicionalmente, estos sistemas permiten el

sincronizarlos con una señal externa al conjunto, lo que aumenta las posibilidades de uso al permitir

emplear esta para la transmisión de señales moduladas, control de la frecuencia, reducción del ruido

de fase, etc.

Los arrays de antenas pueden presentar diferentes con�guraciones en función de la distribución

espacial de sus elementos [1]. Así, se puede tener

Arrays unidimensionales o lineales. Son aquellos en los que los elementos están dispuestos en

�línea� o a lo largo de una única dimensión permitiendo el ajustar el ángulo de apuntamiento

respecto a la perpendicular de esta.

Arrays planos o bidimensionales. Son aquellos en los que los elementos radiantes están dis-

puestos sobre un plano. En este caso permiten el control del haz en dos dimensiones.

Arrays conformados. Son aquellos arrays en los que elementos del sistemas están distribuidos

sobre una super�cie no plana como podría ser una semiesfera, cilindro, etc.

Para poder conformar los haces se debe determinar en función de la topología, el número n de

elementos, la longitud de onda λ y los desfases relativos necesarios a aplicar a cada una de las
2
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antenas individuales del sistema.

Para poder alimentar directamente a las antenas, los osciladores deben tener la misma disposición

espacial porque de no hacerlo así, habría que introducir elementos adicionales en los circuitos para

llevar las distintas señales a cada una de las antenas, lo que complicaría el diseño al tener que

garantizar las relaciones de fases.

De este modo, a los arrays de osciladores acoplados se les puede aplicar la misma clasi�cación

según sea la antena para la que han sido diseñados.

Sin embargo, a pesar de la sencillez de su estructura, los arrays de V COs resultan muy complejos

de analizar y diseñar, debido a que la no linealidad en la respuesta de los osciladores di�culta la

obtención de unos modelos que permitan operar de forma ágil y rápida.

Para poder resolver estos problemas se ha desarrollado modelos de orden reducido de estos

sistemas que permiten, mediante una caracterización funcional de los circuitos, aproximar el com-

portamiento de los osciladores mediante un pequeño grupo de parámetros. Estos modelos se han

aplicado al análisis de arrays de osciladores lineales en el pasado con buenos resultados [5�10].

Con el objeto de maximizar los bene�cios que se obtienen del uso de esta formulación simpli-

�cada se va a extender su aplicación al caso de las topologías bidimensionales de forma que se

puedan obtener las soluciones en aquellos sistemas diseñados para operar sobre un array de antenas

bidimensional.

Para validar los resultados obtenidos mediante la aplicación de esta técnica de análisis, se realiza-

rán numerosas simulaciones sobre diferentes circuitos y se compararán con los resultados obtenidos en

una aplicación de software comercial mediante los métodos clásicos de análisis así como se realizarán

medidas sobre un circuito real.

Por último, se presentará un método para la caracterización de osciladores a partir datos obte-

nidos de medidas reales que, aunque no tiene una aplicación directa en el análisis de arrays, puede

ser empleado para obtener los modelos de los circuitos con los que estos se diseñan.

A continuación se expone brevemente el contenido de los distintos capítulos que forman esta

tesis.

En el primer capítulo se hará una breve introducción a los fundamentos teóricos empleados a lo

largo de este trabajo, presentando los métodos clásicos de análisis de circuitos, además de aquellos

elementos auxiliares como la sonda de medida, que sin formar parte de la formulación se deben

conocer para su aplicación.

El capítulo 2 presentará la formulación semianalítica desarrollando las expresiones de forma

detallada para los distintos casos de uso y se explicará el modo de aplicación a la resolución de

los arrays de osciladores. También extenderá el análisis al estudio de estabilidad ,ruido de fase y

modulación, a partir de las soluciones estacionarias obtenidas con dicha formulación.

En el capítulo 3 se obtendrán diferentes algoritmos que permiten caracterizar a las redes pasivas

3
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que interconectan a los osciladores centrándose principalmente en los arrays bidimensionales. Estos

algoritmos han sido desarrollados con el objeto de integrarlos en el proceso de resolución de los

sistemas de ecuaciones de forma que contribuyan a reducir los tiempos y el coste computacional.

El capítulo 4 incluye en un conjunto de ajustes independientes que se pueden aplicar a la for-

mulación con el objeto de adaptarla a aquellos sistemas que no cumplen con las simpli�caciones

impuestas en el desarrollo de la misma, lo que permitirá extender su uso a un número mayor de

sistemas.

Para estimar la respuesta de un circuito real a partir de la formulación semianalítica, en el ca-

pítulo 5, se aplicarán las técnicas desarrollas en combinación con esta sobre un array de osciladores

acoplados diseñado y construido en el laboratorio. En este capítulo se expondrán las medidas reali-

zadas, así como las modi�caciones que se han hecho sobre las expresiones para poder adaptarlas a

las condiciones de trabajo del sistema.

Por último, en el capítulo 6, se presentará un método para caracterizar la respuesta de un

oscilador a partir de datos medidos sobre el dispositivo físico. Aunque dicha técnica no forma parte

de la formulación, esta resulta ser un buen complemento pues permite el empleo de datos obtenidos

sobre el circuito real, en vez de depender de datos extraídos de un modelo simulado.
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Capítulo 1

Conceptos previos

A la hora de plantear el uso de la formulación semianalítica [1�3] es necesario considerar las

ventajas e inconvenientes que esta presenta frente a los métodos convencionales de análisis. Para

hacer esto, se hace necesario realizar un repaso previo de los mismos con el objeto de poder comparar

los resultados obtenidos.

Para poder evaluar la precisión de los resultados de las aproximaciones, en este capítulo se

presentarán los diferentes métodos que se han empleado como referencia en el desarrollo de este

trabajo. Estos son, principalmente, el balance armónico para el análisis de soluciones estacionarias

y la envolvente compleja para estudiar la respuesta en el tiempo de los sistemas.

También se presentarán los fundamentos de la sonda de medida ya que, a pesar de que no

interviene directamente en el desarrollo de la formulación, se ha realizado un uso intensivo de la

misma como elemento de apoyo. Esta es una herramienta muy versátil pues, en combinación con

los métodos clásicos, facilita el análisis y diseño de circuitos así como permite obtener las derivadas

de los distintos parámetros característicos de los osciladores. El empleo de la sonda se realizará

principalmente dentro del entorno de trabajo de una aplicación de diseño software comercial, el

ADS [4], puesto que resulta muy sencillo su implementación y uso a partir de los elementos que esta

proporciona.

Por último, se realizará un repaso de los fundamentos de ruido de fase a modo de introducción a

los análisis posteriores con la formulación, así como se realizará un breve resumen de la metodología

empleada, en combinación con los métodos de análisis de circuitos y la sonda de medida, para la

estimación del mismo en el ADS.

1.1. Métodos de análisis

Son muchas las técnicas existentes para caracterizar el comportamiento de los circuitos electróni-

cos. En el caso de los circuitos de microondas las técnicas de análisis mixto, aquellas que combinan el
7



1.1. Métodos de análisis

análisis temporal con el frecuencial, resultan especialmente útiles ya que permiten resolver circuitos

complejos con un menor coste computacional al emplear diferentes dominios.

Para la realización de este trabajo se han utilizado principalmente el balance armónico y la

envolvente compleja en combinación con otros elementos de apoyo como el generador auxiliar. Las

soluciones obtenidas con estos métodos se tomarán como referencia frente a las calculadas con la

formulación semianalítica pues, al poder emplear estos modelos más completos de los componen-

tes que conforman los circuitos, pueden contemplar comportamientos más complejos permitiendo

determinar la precisión de las aproximaciones realizadas.

1.1.1. Balance armónico

El balance armónico [5�10] es un método mixto debido a que combina análisis frecuencial y tem-

poral. Actualmente, es la herramienta más ampliamente utilizada en el análisis, diseño y optimización

de circuitos de microondas debido a las ventajas de su aplicación.

El método consiste en dividir el circuito en una parte lineal y otra no lineal y resolver cada una

por separado, la primera en frecuencia y la segunda en el tiempo, haciendo que la solución coincida

en los puntos de conexión de ambas redes.

En la práctica, resulta más conveniente considerar las no-linealidades como fuentes dependientes

[2, 5], tal y como se muestra en la �gura 1.1, de esta forma las tensiones y corrientes de control

pasan a formar parte de las variables de estado del circuito.

Tal y como se ve en la �gura 1.1 los elementos del circuito se caracterizan mediante los vectores

g (t), x (t) e y (t) donde

g (t) es el vector de generadores externos que excitan al circuito.

g (t)|(1xN) = (g1 (t) , g2 (t) , ..., gN (t))t (1.1)

x (t) es el vector de variables de estado que está compuesto de las variables de control.

x (t)|(1xM) = (x1 (t) , x2 (t) , ..., xM (t))t (1.2)

y (t) es el vector con las no-linealidades que se expresan como fuentes dependientes de las

variables de control.

y (x (t))|(1xP ) = (y1 (x (t)) , y2 (x (t)) , ..., yP (x (t)))t (1.3)

Si las señales son periódicas, con periodo To, pueden ser desarrolladas en serie de Fourier
8



CAPÍTULO 1. CONCEPTOS PREVIOS

Figura 1.1: División del circuito en dos subredes, una lineal y otra no lineal considerando las
no linealidades como fuentes dependientes.

xi (t) =
∞∑

k=−∞
Xi
ke
jωkt i ∈ {1, 2, ...,M} ωk = kωo = k 2π

To (1.4)

donde los coe�cientes del desarrollo en serie de Fourier son calculados numéricamente mediante

la DFT (Discrete Fourier Transform).

Para poder resolver el sistema por métodos numéricos, el total de variables se limita a un conjunto

�nito de coe�cientes de forma que sea el menor posible que proporcione la precisión deseada. Si se

seleccionan L componentes, las señales se pueden representar como:

X
∣∣

(1xM(2L+1)) =
((
X1
−L, ..., X

1
L

)
, ...,

(
XM
−L, ..., X

M
L

))t
Y
∣∣

(1xP (2L+1)) =
((
Y 1
−L, ..., Y

1
L

)
, ...,

(
Y P
−L, ..., Y

P
L

))t (1.5)

Agrupando los coe�cientes en 1.5 a cada frecuencia fk se puede poner X̄ e Ȳ en función de 2L+1

subvectores de la forma

Xk

∣∣
(1xM)

=
(
X1
−k, ..., X

M
k

)t
Y k

∣∣
(1xP )

=
(
Y 1
−k, ..., Y

P
k

)t
 k ∈ {−L, ..., L} (1.6)
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1.1. Métodos de análisis

De esta forma, resolviendo la red por Kircho�, es posible obtener la ecuación de balance armónico

que relaciona las variables de estado Xk, las fuentes dependientes Y k y los generadores externos Gk
para cada una de las frecuencias.

¯̄AxkXk − ¯̄AykY k

(
Xk

)
− ¯̄AgkGk = 0 k ∈ {−L, ..., L} (1.7)

siendo ¯̄Axk ,
¯̄Ayk y

¯̄Agk las matrices que describen la parte lineal del circuito. De forma compacta

la ecuación 1.7 de balance armónico se puede escribir

H
(
X
)

= ¯̄AxX − ¯̄AyY
(
X
)
− ¯̄AgG = 0 (1.8)

Para obtener la solución estacionaria del circuito se debe resolver la ecuación 1.8 empleando

métodos numéricos.

El balance armónico permite estudiar con facilidad los circuitos de microondas gracias a que los

elementos distribuidos, que son difíciles de analizar en el tiempo, se representan fácilmente mediante

funciones de transferencia o en forma de fasores en el dominio de la frecuencia. Además, cuenta con

la ventaja de precisar menos cálculos para obtener las soluciones, al resolver parte del circuito con

un análisis frecuencial.

Este método no garantiza la estabilidad de las soluciones por lo que hay que recurrir a otros

análisis adicionales para poder veri�car esta. Por otro lado, plantea di�cultades para analizar oscila-

dores debido a su naturaleza autónoma pues, aunque la solución de oscilación resuelve la ecuación de

balance armónico, ésta suele estar lejos del valor inicial en las optimizaciones y un análisis conven-

cional tiende a converger a la solución trivial [2, 5], es decir, aquella en la que no hay oscilación. Por

esta razón, es necesario combinar el método con otras técnicas adicionales, como la del generador

auxiliar, que faciliten la convergencia a las soluciones existentes en los circuitos.

1.1.2. Envolvente compleja

La envolvente compleja [2, 6, 11�14] es, al igual que el balance armónico, un método mixto

que combina análisis frecuencial y temporal para evitar los problemas que tienen cada uno de los

dominios. En este caso se trata a las señales como el resultado de una modulación donde hay una

portadora en alta frecuencia modulada por una componente de banda base que se replica alrededor

de cada uno de los armónicos, tal y como se ve en la �gura 1.2.

La dinámica de la señal de alta frecuencia se caracteriza a través de los coe�cientes del desa-

rrollo en serie de Fourier dependientes del tiempo. Por otro lado, las componentes moduladoras se

caracterizan en el tiempo utilizando un método de integración directa, tal y como se puede ver en la

�gura 1.3. Con ello se logra evitar los graves problemas que tiene cada uno de los dominios cuando

se analizan señales moduladas, es decir, la necesidad de emplear un número elevado de componentes
10
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Figura 1.2: Espectro de una señal modulada donde la señal de baja frecuencia se replica en
cada armónico de la portadora.

Figura 1.3: Esquema del análisis con la envolvente compleja a una señal modulada.

espectrales en el caso del dominio de la frecuencia y los tiempos de integración excesivamente largos

para el dominio del tiempo.

Al aplicar el método se caracteriza una señal limitada en banda, como la de la �gura 1.2, alrededor

de cada portadora según la ecuación 1.9 donde Ẑk (t) es la envolvente compleja dependiente del

tiempo o modulación del k-ésimo armónico.

z(t) =
N∑

k=−N
Ẑk (t) ejkωot (1.9)

Así, si se muestrea esta señal con un tiempo t1, diferente del tiempo t2 usado para la portadora,

es posible poner la expresión 1.9 según 1.10.
11
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z(t1, t2) =

N∑
k=−N

Ẑk (t1) ejkωot2 (1.10)

De esta forma, se puede resolver esta expresión con métodos numéricos introduciéndola en la

ecuación de balance armónico del circuito.

La envolvente compleja presenta algunas ventajas con respecto a otros métodos. Tal y como se

puede ver en la �gura 1.3, permite ver como varían con el tiempo la amplitud y la fase de cada

una de las señales moduladoras. Además, es tan rápido como el balance armónico debido a que las

simulaciones se realizan en torno a las frecuencias de las portadoras y considera el resto del espectro

vacío. Sin embargo, posee el inconveniente de que las tensiones o corrientes se deben poder expresar

como una combinación de una señal de baja frecuencia con una de alta y en la que los anchos de

banda en cada armónico no se solapen.

Este método presenta los mismos problemas que el balance armónico al analizar circuitos autó-

nomos ya que, al no haber fuentes externas presentes, tiende a converger a la solución de DC. Una

vez más, para resolver este inconveniente, se debe combinar la simulación de envolvente compleja

con otras técnicas, como la sonda de medida, para encontrar las soluciones existentes en los circuitos.

1.2. Sonda de medida

La sonda de medida o generador auxiliar [5, 6, 15, 16] es una herramienta que, en conjunción

con otras técnicas, facilita el análisis numérico de los circuitos. Esta será especialmente útil en

aquellos sistemas que presentan problemas al aplicar métodos de análisis clásicos como los circuitos

autónomos. Este es el caso de los osciladores ya que, al no haber generadores presentes en el circuito,

resulta complicado encontrar las soluciones mediante optimización pues normalmente el sistema

converge a la solución trivial.

Entre otras aplicaciones, esta herramienta permite obtener de forma sencilla las soluciones esta-

cionarias al introducir un generador externo, cuyos parámetros se pueden ajustar, el cual no afecta

al comportamiento de los dispositivos evaluados. A efectos de la resolución del sistema de ecuacio-

nes, esta fuente actuará como una condición adicional al �jar los valores de la frecuencia de trabajo

así como la tensión o la corriente, según el tipo empleado, en uno de los nodos del circuito lo que

facilitará enormemente su resolución al eliminar la incertidumbre en estas variables.

La sonda de medida también se puede emplear como herramienta de diseño si, en vez de las

variables del propio generador, se emplea para optimizar los parámetros de los circuitos facilitando

la tarea de encontrar la solución que mejor se ajusta al comportamiento deseado.

Por último, hay que señalar que está técnica cuenta como ventaja añadida con una gran facilidad

de integración en los simuladores comerciales, lo que permite el empleo de las herramientas que mejor

se ajusten a los distintos desarrollos.
12



CAPÍTULO 1. CONCEPTOS PREVIOS

Figura 1.4: Esquema de conexión de la sonda de medida a un circuito. (a) Sonda de tensión.
(b) Sonda de corriente.

1.2.1. Fundamento

Una sonda consiste en un generador de corriente o tensión conectado en serie o paralelo respec-

tivamente a un nodo del circuito, a través de un �ltro de banda estrecha que elimina la in�uencia

que pueda producirse en el resto de la banda, tal y como se puede ver en la �gura 1.4.

Las ecuaciones que rigen el comportamiento del generador auxiliar vienen determinadas por la

forma en que este se conecta, según el tipo empleado, al circuito.

Así se tiene:

Sonda de tensión, �gura 1.4.a

Z(ω) =

{
0 (ω = ωs)

∞ (ω 6= ωs)
S(ωs) =

Is(ωs)

Vs(ωs)
(1.11)

Sonda de corriente, �gura 1.4.b

Y (ω) =

{
0 (ω = ωs)

∞ (ω 6= ωs)
S(ωs) =

Vs(ωs)

Is(ωs)
(1.12)

Para que las soluciones obtenidas al analizar el circuito con la sonda coincidan con las que se obtienen

del mismo en la práctica, esta no debe afectar al comportamiento estacionario del circuito. Por lo

tanto, se debe cumplir con la condición de la ecuación 1.13.

S(ω) = 0 (1.13)

Es decir, la inmitancia que presenta el generador auxiliar al circuito debe ser nula provocando

que tome el valor de tensión o corriente, según el tipo utilizado, que este tendría en el nodo de

conexión de no estar conectada la sonda al mismo. De esta manera, se debe buscar una frecuencia
13



1.2. Sonda de medida

de funcionamiento y una amplitud tales que hagan que se cumpla la condición de la ecuación 1.13.

Si esto es así, los valores obtenidos al resolver el circuito con la sonda conectada mediante cualquier

método numérico válido coincidirán con la solución del mismo en ausencia de esta.

1.2.2. Cálculo de derivadas con la sonda de medida

La formulación semianalítica se basa en la aproximación del comportamiento de los osciladores

mediante polinomios cuyas expresiones se obtienen empleando series de Taylor. Estos se desarrollan

en torno a un punto conocido modelando la variación de los mismos respecto a cada parámetro del

sistema a partir de las oportunas derivadas. Por lo tanto, para poder hacer uso de este método,

será necesario poder calcular las diferentes derivadas a los parámetros del sistema en función de las

variables de interés.

El uso del generador auxiliar, además de la obtención de las soluciones estacionarias, también

permite el cálculo de las derivadas de la inmitancia en el nodo de conexión aplicando la expresión

de las mismas en diferencias �nitas [5].

Para ello, primero hay que obtener una solución en el circuito mediante optimización para de-

terminar los valores de amplitud y frecuencia que hay que emplear en el generador auxiliar. En ésta,

la fase de la sonda se puede �jar a un valor arbitrario debido a la naturaleza autónoma del sistema.

En este análisis se debe imponer la condición de la ecuación 1.13 para garantizar que la sonda no

está alterando el comportamiento del oscilador evaluado.

A partir de la solución estacionaria, sin realizar optimización alguna, se introduce una perturba-

ción de pequeña amplitud en la variable a derivar y se resuelve el circuito por balance armónico de

forma que se obtiene el valor de la función de interés, admitancia, impedancia, etc. Por último, se

aplica la expresión en diferencias �nitas de la derivada a las soluciones perturbadas para el cálculo

de las mismas.

De forma genérica, para una función de dos variables f (x, y), las derivadas en diferencias �nitas

de primer y segundo orden se pueden obtener según

δf

δx
≈
f (x+4x, y)− f (x−4x, y)

24x

δf2

δx2
≈
f (x+4x, y)− 2f (x, y) + f (x−4x, y)

4x2

δf2

δxy
≈
f (x+4x, y +4y)− f (x−4x, y +4y)− f (x+4x, y −4y) + f (x−4x, y −4y)

44x4y
(1.14)

donde las expresiones de 1.14 permitirían obtener desarrollos de Taylor de orden hasta 2 de
14
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f (x, y). Adaptar dichas ecuaciones a funciones con un mayor número de variables es muy sencillo,

ya que solo hay que perturbar las variables correspondientes a la derivada a realizar sin modi�car el

resto.

Por ejemplo, aplicando el método a uno de los casos que se emplearán en los arrays, para obtener

la derivada parcial de orden 1 de la admitancia de salida de un oscilador en función de la amplitud

de la tensión en la sonda se debe, a partir de la solución estacionaria, introducir una perturbación

±4Vs de pequeña amplitud en dicha tensión para, manteniendo constante la fase y la frecuencia,

obtener el valor a partir de la expresión 1.14. De esta forma, para este caso, se obtiene la expresión

δYout
δVs

≈
Yout (Vs +4Vs, φs, ωs)− Yout (Vs −4Vs, φs, ωs)

24Vs
(1.15)

Donde, en 1.15, los términos Yout (Vs +4Vs, φs, ωs) y Yout (Vs −4Vs, φs, ωs) son la admitancia

de salida obtenida por balance armónico cuando la amplitud de la tensión en la sonda vale Vs+4Vs
y Vs − 4Vs respectivamente. Por su parte Vs se corresponde con la amplitud para el caso de la

solución estacionaria, es decir, cuando se cumple en la sonda la condición de la ecuación 1.13. De

esta forma, se podrá modelar el comportamiento de los parámetros característicos de los V COs en

función de las variables del sistema operando sobre las mismas.

1.3. Ruido de fase

Para poder asegurar la correcta recuperación de las señales transmitidas en los sistemas de

microondas y radiofrecuencias, el bajo ruido de fase [5] es un requerimiento importante. Por esto es

de gran importancia disponer de métodos que permitan estimar la respuesta de ruido de los sistemas

durante el proceso de diseño ya que, unos niveles de ruido excesivos, podrían invalidar diseños que,

a priori, se ajustaban al comportamiento deseado.

Si se obtiene el espectro de un oscilador ideal, se podrá observar como este produce un tono puro

a la frecuencia fundamental y sus armónicos. Sin embargo, en el caso de los osciladores reales, se

produce un proceso indeseado de expansión de las componentes espectrales como consecuencia de

las fuentes de ruido en los dispositivos semiconductores y las resistencias presentes en los circuitos.

Es a través de este mecanismo como pequeños ruidos existentes en los dispositivos podrían resultar

en componentes de potencia signi�cativa a frecuencias cercanas a la fundamental del circuito y sus

respectivos armónicos. Esto resulta especialmente perjudicial ya que, la transferencia de potencia

de la portadora a zonas próximas del espectro, puede dar como resultado interferencia de canal

adyacente en los circuitos de RF .

Para entender el efecto del ruido en los osciladores se puede modelar este como una señal senoidal

perturbada por una componente aleatoria en amplitud, ruido de amplitud, y otra de fase, ruido de

fase, tal y como se indica en la ecuación 1.16.
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Figura 1.5: Efecto del ruido de sobre una señal oscilante. (a) Análisis vectorial. (b) Efecto
sobre el espectro.

AN (t) = A+Ap (t) = (Ao +∆A (t)) cos (ωot+ φo +∆φ (t)) (1.16)

Las perturbaciones ∆A (t) y ∆φ (t) se suponen de baja amplitud en general. Además, se suele

considerar que el ruido de fase es dominante frente al de amplitud, pues este está limitado por el

comportamiento no lineal de los osciladores [5]. Por esto, se suele centrar el análisis de ruido en este

parámetro.

En la �gura 1.5 se puede apreciar grá�camente el efecto de las fuentes de ruido sobre las señales

de los osciladores. En 1.5. (a) se puede ver de forma vectorial como, al sumar a la señal un vector

Ap (t) que contiene las perturbaciones en amplitud y fase, las componentes de ruido desplazan al

vector suma a un punto aleatorio dentro de la super�cie S. Esta va a ir rotando en cada instante de

tiempo con el vector A y su dimensión dependerá de las perturbaciones ∆A (t) y ∆φ (t). El efecto

resultante más destacado es un ensanchamiento del espectro de salida, como se puede ver en 1.5. (b),

por el desplazamiento de parte de la potencia de la señal a frecuencias adyacentes.

La caracterización del ruido de fase en un sistema se hace a partir de su densidad espectral

de potencia, L (f), referida a la portadora. Esta se obtiene como la diferencia entre la potencia de

señal y la de ruido, medido a una distancia en frecuencia determinada, para un ancho de banda de

1 Hz. La medida se realiza en dBc, decibelios sobre portadora (carrier), y es equivalente a calcular

la transformada de Fourier sobre la señal de la ecuación 1.16 y medir su potencia a una distancia

especí�ca de la portadora.
16
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Figura 1.6: Espectro de ruido de fase. Diferentes regiones según las fuentes de ruido presentes
en los circuitos.

La distorsión del espectro de ruido en los osciladores es dependiente de la frecuencia y tiene,

tal y como se puede ver en la �gura 1.6, mayor densidad espectral en las frecuencias próximas a

la portadora, debido al efecto de modulación producido, decreciendo rápidamente a medida que se

aleja de la oscilación.

El espectro de ruido de fase, como se ve en la �gura 1.6, se puede dividir en diferentes regiones

[5] que pueden estar, o no, presentes en la respuesta de los osciladores, en función de las fuentes

de ruido propias de cada uno de ellos. Estas fuentes se pueden dividir a grandes rasgos en ruido

blanco o coloreado presentando estas últimas, como ya se ha comentado, una respuesta inversamente

proporcional a la distancia respecto a la portadora de forma que la mayor potencia de ruido se

concentra en las frecuencias próximas a la oscilación.

1.3.1. Simulación de ruido en un oscilador

Para poder estimar el ruido de fase en los V COs se aplicará un análisis de pequeña señal, en una

simulación de balance armónico, en la que se introducirá una perturbación de pequeña amplitud en

el oscilador mediante un generador ubicado en el nodo donde se desea evaluar el nivel de ruido. A

partir de aquí, se realizará un barrido en la frecuencia de la misma, alejándola de la de la oscilación

fundamental para determinar el espectro de ruido del sistema. Esto permitirá la aplicación del

método basado en la matriz de conversión [17] y estimar la respuesta del circuito a partir de las

expresiones de la ecuación 1.17 para cada o�sset de frecuencia ∆f .

PN (∆f) =
V ∗L (∆f)Vo−VU (∆f)V ∗o

|Vo|2

AN (∆f) =
V ∗L (∆f)Vo+VU (∆f)V ∗o

|Vo|

(1.17)

En donde los términos VL y VU son las tensiones de las bandas laterales en ∆f debidas a la
17
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perturbación y Vo es la tensión en el nodo de interés a la frecuencia fundamental del circuito.

Para una caracterización más realista se pueden conectar al sistema fuentes de ruido blanco o

coloreado que modi�carán el espectro de ruido resultante en función de la potencia inyectada. Otra

alternativa consiste en expresar la amplitud del generador a partir de la combinación de las potencias

de ruido de las distintas fuentes contempladas en el análisis.

En este análisis, la potencia de ruido obtenida depende de la amplitud del generador de pequeña

señal de forma que se pueden obtener, para un mismo circuito, diferentes niveles de ruido sin alterar

la estructura o el comportamiento del sistema. Por esto, si se quiere obtener una caracterización

válida, se debe conocer el valor de amplitud que hay que emplear en la fuente de pequeña señal.

Este método permitirá el realizar una primera validación del análisis de ruido. Esto es posible

gracias a que lo habitual en los arrays de osciladores es comparar la respuesta de ruido de estos

cuando operan en el sistema respecto a la que presentan estando aislados y en las mismas condi-

ciones de trabajo. Por lo tanto, a partir de unas fuentes arbitrarias, siempre se puede realizar dicha

comparación si se emplea la misma característica de ruido en ambos circuitos.
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Capítulo 2

Formulación semianalítica aplicada a

arrays de osciladores acoplados

En sistemas de osciladores acoplados formados por un gran número de elementos, las simulaciones

a partir de los métodos clásicos de análisis, como el balance armónico, pueden requerir mucho tiempo

debido al gran número de operaciones necesarias para encontrar las soluciones en los circuitos. En

este sentido, es cierto que el aumento en la capacidad de computación permite compensar en parte

el problema pero a costa de emplear equipos cada vez más potentes para el análisis y diseño de los

sistemas y, en consecuencia, más caros. Por esta razón resulta de interés disponer de un método que

simpli�que la resolución de los sistemas ya sea a partir de un nuevo enfoque o apoyándose en los ya

existentes.

En trabajos previos [1�4], se ha desarrollado una formulación simpli�cada para poder analizar

arrays de osciladores acoplados. Esta se basa en la realización de una caracterización funcional de

los circuitos de forma que, a partir de una expresión analítica que modela el comportamiento de

los V COs empleados en vez de una con�guración a nivel de componentes de los mismos, se pueden

obtener las soluciones del sistema global con un menor coste computacional.

La formulación desarrollada se sirve de la sonda de medida [1, 5, 6] para poder realizar una

aproximación lineal mediante desarrollos de Taylor de la respuesta de los osciladores en torno a un

punto de trabajo previamente calculado. Esto permite modelar, a partir de una única ecuación para

cada oscilador, los cambios que se producen en la admitancia de los V COs al conectarse a otras

redes.

A pesar de que el planteamiento inicial de la formulación se basa en un análisis genérico, pues

en esta no se especi�ca la topología que deben tener los circuitos, tradicionalmente se ha aplicado

al análisis de arrays lineales de osciladores acoplados [7�9] debido al menor número de elementos y

a que su estructura es más simple ya que resultan más sencillos de analizar tanto de forma teórica

como práctica.
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2.1. Análisis de arrays de osciladores acoplados

Sin embargo, el sistema de ecuaciones global que caracteriza a todo el circuito es válido para

cualquier array, independientemente de la topología del mismo, ya que la subred responsable de la

interconexión de los elementos se de�ne en la formulación de forma genérica a partir de una matriz

de admitancias. Esto resulta mucho más conveniente debido a que evita tener que replantear todo

el problema al resolver cada caso.

En este capítulo se va a realizar una presentación de la formulación semianalítica pero, en esta

ocasión, considerando su aplicación sobre un sistema genérico y sin tener en cuenta la topología que

este pueda tener para su posterior aplicación en el análisis de los arrays bidimensionales.

Este planteamiento, además, cuenta con la ventaja de que permite desarrollar otros métodos,

como el análisis de ruido o la envolvente compleja, sobre la formulación empleada para el cálculo de

las soluciones estacionarias considerando al sistema como genérico sin necesidad de preocuparse del

tipo de array del que se trata y, automáticamente, será aplicable a cualquier topología sin tener que

realizar ningún ajuste a las expresiones.

El capítulo se dividirá en dos grandes bloques. En el primero se presentará la formulación semi-

analítica exponiendo el proceso de cálculo de las soluciones estacionarias en los circuitos. En esta

sección se diferenciará entre las soluciones de régimen libre, donde solo interactúan los osciladores

entre sí, y las de régimen inyectado, en la que un generador externo al sistema introduce una señal

de pequeña amplitud en uno de los elementos del array.

El siguiente gran bloque se basa en el desarrollo de métodos de análisis que parten de una solución

estacionaria conocida. Estos son el de estabilidad, envolvente compleja y ruido los cuales tratarán

de determinar la evolución de las soluciones para estudiar diferentes aspectos de la respuesta de los

sistemas.

2.1. Análisis de arrays de osciladores acoplados

Un array de osciladores se puede considerar, de forma esquemática, como un conjunto de V COs,

con sus respectivas impedancias de carga, conectados entre sí a través de una red común [1, 10]

tal y como se muestra en la �gura 2.1. Cuando dichos V COs generan señal esta se transmite entre

ellos a través de la red que los interconecta provocando que cada elemento del array actúe como

un generador de inyección sobre el resto. Esto fuerza que se sincronicen las respuestas de todos los

osciladores cuando las frecuencias de oscilación están próximas entre sí.

Al sincronizarse en frecuencia se �ja la relación de fase entre las señales de salida de los V COs.

Esta variará al modi�car las tensiones de control de los osciladores por lo que, si se conoce su

respuesta, se pueden generar diferentes distribuciones de fases dentro de unos márgenes determinados

en función de las características del sistema. Además, mediante un generador externo a modo de

referencia, se puede inyectar señal en el sistema para �jar, y controlar, la frecuencia de oscilación.

Para su análisis, por simplicidad, se representará a los arrays de osciladores acoplados separando
22
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OSCILADORES ACOPLADOS

Figura 2.1: Esquema general de un array de n osciladores conectados a través de una red de
acoplo de�nida a partir de sus parámetros Y .

el circuito en diferentes bloques funcionales tal como se muestra en el esquema de la �gura 2.1.

De forma general, un array como el de la �gura 2.1, se considerará formado por los V COs, en

número de n, que se agruparán con una impedancia de carga RL que actuará como el equivalente en

el circuito a la impedancia de entrada que presentan las antenas, de modo que es del nodo de salida

de estos, de donde recibirían las corrientes que las alimentarán. Los osciladores serán los elementos

que generarán las señales en el sistema actuando como fuentes de tensión.

Por otro lado, está la red, a la que se denominará red de acoplo de aquí en adelante, que

conecta a los V COs entre sí y permite la transmisión de señal entre estos. Este es el elemento

del sistema responsable de que se produzca la sincronización. Inicialmente, para la obtención de

las expresiones, se desarrollarán las ecuaciones del sistema considerando a esta como una red de n

puertos caracterizada por sus parámetros Y , sin de�nir los elementos de los que está compuesta ni

la con�guración interna de la misma.

A pesar de tener una estructura relativamente simple, lo complejo de su dinámica de funcio-

namiento se traduce en que el diseño de estos sistemas es muy costoso, tanto en tiempo como en

recursos, por lo que, para poder aprovechar sus características, resulta de interés disponer de herra-

mientas que simpli�quen su análisis. Desde este punto de vista, la formulación semianalítica permite

resolver el circuito con un menor coste computacional que los métodos tradicionales al reducir la

complejidad de las expresiones, siempre que se cumplan las condiciones de las aproximaciones em-

pleadas, así como obtener los valores de los parámetros del sistema que proporcionan las relaciones

de fase deseadas para poder aplicar las señales de los V COs a un array de antenas [11�14].
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2.1.1. Régimen libre

Se considerará régimen libre el caso en el que no hay fuentes de inyección presentes en el circuito,

por lo que los V COs sincronizan sus oscilaciones entre sí sin ninguna in�uencia externa. Desde el

punto de vista de las expresiones que modelan el comportamiento del sistema, este régimen es un

caso particular del que se denominará inyectado. Régimen en el que un generador de poca amplitud

inyecta señal en el sistema forzando la frecuencia de oscilación de todo el array. Sin embargo, para

un primer análisis, se planteará el régimen libre de forma independiente ya que es un caso de uso

habitual en el análisis de estos sistemas debido a que permite determinar el comportamiento de los

osciladores cuando están sincronizados.

El esquema empleado para el análisis de arrays en régimen libre es el mostrado en la �gura 2.1.

Este es válido para cualquier topología ya que, como se podrá comprobar al caracterizar la red de

acoplo, la principal diferencia entre una topología u otra radica en las conexiones entre los elementos

de los arrays que ya están consideradas al modelar la red común mediante su matriz de parámetros.

Si, en la �gura 2.1, se plantean las ecuaciones de los parámetros Y para la red de acoplo se

obtiene el sistema 2.1

I1 = V1y11 + V2y12 + · · ·+ Vny1n

I2 = V1y21 + V2y22 + · · ·+ Vny2n

...

In = V1yn1 + V2yn2 + · · ·+ Vnynn

 (2.1)

y, también de la �gura 2.1, se puede deducir, por la ley de Ohm, que

I1 = −IV CO1 = −V1/Z1 = −V1Y1

I2 = −IV CO2 = −V2/Z2 = −V2Y2

...

In = −IV COn = −Vn/Zn = −VnYn

(2.2)

donde Y = 1/Z es la admitancia de los elementos conectados a los puertos de la red de acoplo;

en la �gura 2.1, los bloques formados por los V COs con sus respectivas cargas. Sustituyendo 2.2 en

2.1 queda el sistema de la ecuación 2.3.

−V1Y1 = V1y11 + V2y12 + · · ·+ Vny1n

−V2Y2 = V1y21 + V2y22 + · · ·+ Vny2n

...

−VnYn = V1yn1 + V2yn2 + · · ·+ Vnynn

 ⇒

V1Y1 + V1y11 + V2y12 + · · ·+ Vny1n = 0

V2Y2 + V1y21 + V2y22 + · · ·+ Vny2n = 0
...

VnYn + V1yn1 + V2yn2 + · · ·+ Vnynn = 0


(2.3)
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Particularizando para el armónico fundamental y expresando cada Vi como un valor complejo,

según su módulo y fase para poder trabajar con estos por separado, resulta en la ecuación 2.4.

Vie
jφiYi +

n∑
k=1

Vke
jφkyik = 0 (i = 1 · · ·n) (2.4)

Donde las Yi se corresponden con las admitancias de cada bloque V CO-carga, las Viejφi son las

tensiones a la salida de cada V CO y los yij son los parámetros Y de la red de acoplo.

El sistema de ecuaciones de 2.4 modela las relaciones entre las tensiones de salida de cada V CO

del array con la del resto de elementos y permitirá, �jada la relación de fases entre las tensiones

Vie
jφi y conocidas las admitancias de los V COs así como los parámetros Y de la red de acoplo,

obtener la amplitud de salida, Vi, de cada oscilador.

Así, para poder aplicar la ecuación 2.4 a la resolución de los arrays, será necesario conocer, o

poder calcular, los valores de las admitancias Yi así como de los parámetros Y de la red de acoplo.

La red de acoplo determinará, a través de sus parámetros de admitancia, el tipo de array sobre

el que se está trabajando por lo que se tratará a parte su caracterización considerando a partir de

este punto que su matriz de parámetros Y es un dato conocido.

De esta forma, el único elemento que falta por modelar son los osciladores para, a través de su

admitancia de salida, poder obtener las soluciones de los arrays según 2.4.

La respuesta de los osciladores en condiciones de acoplo débil, es similar a la que presentan

aislados y cargados con una impedancia de valor RL [1]. En esta situación pueden modelarse las

admitancias Yi para cada oscilador como una función dependiente de la amplitud, frecuencia y

aquellos parámetros de control de los V COs que pudiese interesar mediante un desarrollo en serie

de Taylor de primer orden centrado en un punto de trabajo elegido en régimen de libre oscilación.

Este desarrollo, de forma genérica, se puede expresar según 2.5 .

Yi|(V, ω, η) ≈ Yo︸︷︷︸
=0

+ δY
δV (Vi − Vo) + δY

δω (ωi − ωo) + δY
δη (ηi − ηo) =

= δY
δV (Vi − Vo) + δY

δω (ωi − ωo) + δY
δη (ηi − ηo)

(2.5)

Donde el punto central del desarrollo en serie de Taylor, caracterizado por los valores (Vo, ωo, ηo)

y correspondiente a la solución de régimen libre, se obtiene a partir de un análisis convencional

de balance armónico con la ayuda del generador auxiliar y, según se explica en el capítulo 1, las

derivadas
(
δY
δV ,

δY
δω ,

δY
δη

)
se calculan por diferencias �nitas sobre el V CO base aislado y cargado con

RL.

Por otro lado, Yo se corresponde con la admitancia del bloque V CO-carga para el punto de trabajo

elegido cuando no se perturba al sistema, esto es, cuando (Vi = Vo, ω = ωo, ηi = ηo) coincidiendo
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con la admitancia de salida en régimen libre que vale 0 [15] para el bloque V CO-carga aislado.

Considerando a todos los V COs del array iguales, es decir, todos poseen las mismas derivadas y

punto de trabajo se puede sustituir 2.5 en el sistema 2.4 quedando la respuesta del array caracterizada

a partir de las variables del desarrollo de Taylor.

Así se obtiene la expresión 2.6 para analizar al sistema

(
δY
δV (Vi − Vo) + δY

δω (ω − ωo) + δY
δη (ηi − ηo)

)
Vie

jφi+

+
n∑
k=1

yikVke
jφk = 0

 (i = 1 · · ·n) (2.6)

En donde no se ha indicado el subíndice de la frecuencia ω por ser esta común a todos los V COs

ya que están sincronizados.

En el sistema de ecuaciones de 2.6, las soluciones vienen dadas por los valores (Vi, ω, ηi) para

todo (i = 1 · · ·n) cuando se conocen las relaciones de fases entre las tensiones de salida, ya que el

resto de parámetros es conocido.

La expresión 2.6 se puede reescribir de forma matricial según la expresión 2.7

H
(
V , η, Φ, ω

)∣∣
(nx1)

=

{
δY

δV
¯̄∆V +

δY

δω
¯̄∆ω +

δY

δη
¯̄∆η + ¯̄Yc

}
¯̄ΦV = 0 (2.7)

donde

¯̄∆V
∣∣∣
(nxn)

=


(V1 − Vo) 0 · · · 0

0 (V2 − Vo) · · · 0
...

...
. . .

...

0 0 · · · (Vn − Vo)



¯̄∆ω
∣∣∣
(nxn)

= (ω − ωo)


1 0 · · · 0

0 1 · · · 0
...

...
. . .

...

0 0 · · · 1

 = (ω − ωo) ¯̄I (n)

¯̄∆η
∣∣∣
(nxn)

=


(η1 − ηo) 0 · · · 0

0 (η2 − ηo) · · · 0
...

...
. . .

...

0 0 · · · (ηn − ηo)


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V
∣∣
(nx1)

=


V1

V2

...

Vn

 (2.8)

son las matrices de incógnitas del sistema, ya que contienen los parámetros a calcular, y

¯̄Yc

∣∣∣
(nxn)

=


y11 y12 y13 . . . y1n

y21 y22 y23 . . . y2n

...
...

...
. . .

...

yn1 yn2 yn3 . . . ynn



¯̄Φ
∣∣∣
(nxn)

=


ejφ1 0 · · · 0

0 ejφ2 · · · 0
...

...
. . .

...

0 0 · · · ejφn

 (2.9)

son las matrices de constantes, por ser valores conocidos. Recuérdese aquí que, para poder emplear

el array para controlar el haz de una antena, se han de �jar las relaciones de fases entre las tensiones

de salida por lo que estas, como se detallará más adelante, son una condición en el sistema. Las

derivadas, al considerar a todos los V COs iguales, se tratan como coe�cientes que multiplican a las

matrices.

El resultado de este análisis serán un conjunto de puntos solución
(
V , ω, η

)
para cada una de

las distribuciones de fases en el sistema, tal y como se puede ver en la �gura 2.2 extraída del circuito

de ejemplo del apéndice A.1.

Este análisis permite, como se puede ver en la imagen de 2.2 y más en detalle en el apéndice A.1,

determinar el rango de valores de trabajo de los parámetros de control, los niveles de las tensiones de

salida de los elementos del array así como los márgenes de frecuencia sobre los que opera el circuito.

2.1.2. Régimen inyectado

Se denominará régimen inyectado a aquel en el que una fuente externa introduce señal en el

sistema a través de uno de los V COs del array. En este modo la frecuencia de oscilación del conjunto

se ajusta a la de dicho generador externo gracias al efecto del sincronismo.

Este modo de trabajo permitirá controlar la frecuencia de oscilación del circuito y la distribución

de las fases en él de forma independiente ya que estas están relacionadas entre sí en régimen libre,

como se puede deducir de la respuesta del sistema del ejemplo del apéndice A.1 en la �gura 2.2.
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Figura 2.2: Solución del análisis de régimen libre, frecuencia de oscilación (arriba), tensión de
salida (centro) y parámetros de control (abajo), para los elementos de la columna
central de un array de 3x3 osciladores. Comparación con la obtenida mediante el
método de balance armónico en el ADS.
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Figura 2.3: Esquema general de un array inyectado de n osciladores donde la red de acoplo
está caracterizada a través de sus parámetros Y y se introduce señal mediante un
generador externo conectado al puerto de inyección del g-ésimo V CO.

De esta forma será posible el mantener una frecuencia �ja en todo el array y modi�car las fases

o viceversa.

En la �gura 2.3 se ha representado el esquema del sistema para el régimen inyectado, el cual

incluye al generador de inyección conectado a uno de los osciladores del circuito. En este, se puede

obtener el sistema de ecuaciones a partir de la de�nición de los parámetros Y de la red de acoplo

considerando cada bloque V CO-carga como una Yi genérica conectada a una red de n puertas, al

igual que en el caso de régimen libre. Aquí el bloque que contiene a la fuente de inyección se considera

también una admitancia Yg genérica y se trata como el resto de los V COs.

Trabajando de esta manera se llega a un sistema idéntico a 2.4 quedando la fuente de inyección

contenida en la admitancia del bloque al que está conectado. Para contemplar el efecto de dicha

fuente externa se introducirá la amplitud y fase de esta como parámetros en el desarrollo de Taylor

correspondiente a la misma.

Para simpli�car la exposición de las expresiones se realizará este proceso en dos pasos. En primer

lugar se hará un desarrollo en serie en función de los valores del generador externo en torno al punto

de inyección nula. Tras esto se incluirá el desarrollo en función del resto de variables respecto al

punto de trabajo elegido.

Si el generador es una fuente de corriente el desarrollo de la admitancia se puede plantear de la
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forma

Y iny
g

(
Ir, Ii

)∣∣
(Ir, Ii)

≈ Yg (0, 0) +
δY

δIr
(Ir − 0) +

δY

δIi
(
Ii − 0

)
(2.10)

donde la corriente se ha separado en componentes según su parte real e imaginaria, ya que no es

posible determinar el valor de la fase en el punto de inyección nula [1].

Ahora si, para una frecuencia ω = ωiny, la corriente de inyección es de la forma

Iiny = Iinye
j(φiny−φg) = Iiny (cos (φiny − φg) + j sin (φiny − φg)) =

= Iiny cos (φiny − φg)︸ ︷︷ ︸
Ir

+ jIiny sin (φiny − φg)︸ ︷︷ ︸
Ii

(2.11)

donde se ha expresado en 2.11 la fase de la corriente de inyección, φiny − φg, referida a la fase

de la tensión de salida del V CO, φg.

Sustituyendo Ir e Ii según 2.11 en 2.10 el desarrollo queda

Y iny
g

(
Ir, Ii

)
≈ Yg (0, 0) + δY

δIr Iiny cos (φiny − φg) + δY
δIi
Iiny sin (φiny − φg) =

= Yg (0, 0) + Iiny
(
δY
δIr cos (φiny − φg) + δY

δIi
sin (φiny − φg)

) (2.12)

el término Yg (0, 0), que se corresponde con la admitancia de salida en régimen libre para el caso

de inyección nula Iiny = 0, se puede aproximar a su vez por Taylor según la expresión 2.5. Así que,

sustituyendo Yg (0, 0) por 2.5 en 2.12, teniendo en cuenta que para este caso ω = ωiny, la admitancia

Y iny
g se puede aproximar por

Y iny
g ≈ δY

δV (Vg − Vo) + δY
δω (ωiny − ωo) + δY

δη (ηg − ηo) +

+Iiny
(
δY
δIr cos (φiny − φg) + δY

δIi
sin (φiny − φg)

) (2.13)

que, si se sustituye en el sistema de la ecuación 2.4, resulta en
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(
δY
δV (V1 − Vo) + δY

δω (ωiny − ωo) + δY
δη (η1 − ηo)

)
V1e

jφ1 +
n∑
k=1

y1kVke
jφk = 0

...{
δY
δV (Vg − Vo) + δY

δω (ωiny − ωo) + δY
δη (ηg − ηo) +

+Iiny
(
δY
δIr cos (φiny − φg) + δY

δIi
sin (φiny − φg)

)}
Vge

jφg +
n∑
k=1

ygkVke
jφk = 0

...(
δY
δV (Vn − Vo) + δY

δω (ωiny − ωo) + δY
δη (ηn − ηo)

)
Vne

jφn +
n∑
k=1

ynkVke
jφk = 0



(2.14)

En 2.14 la expresión de la admitancia 2.13 solo se utiliza en la ecuación del V CO que tiene

la fuente externa conectada. Para el resto se aplica la aproximación de la ecuación 2.5, lo que es

equivalente a emplear la aproximación de la ecuación 2.13 en todos los V COs haciendo que Iiny = 0

en aquellos en los que no hay ningún generador externo conectado.

Para simpli�car se puede escribir el sistema de 2.14 de forma compacta según la expresión

{
δY
δV (Vi − Vo) + δY

δω (ωiny − ωo) + δY
δη (ηi − ηo) +

+Iinyδ
i
g

(
δY
δIr cos (φiny − φi) + δY

δIi
sin (φiny − φi)

)}
Vie

jφi +
n∑
k=1

yikVke
jφk = 0

 (i = 1 · · ·n)

(2.15)

donde, en 2.15, δig vale 1 cuando i = g y 0 en el resto de casos.

Expresando de forma matricial el sistema de 2.15

H
(
V , η, Φ, ωiny, Iiny

)∣∣
(nx1)

=
{
δY
δV

¯̄∆V + δY
δω

¯̄∆ω + δY
δη

¯̄∆η + ¯̄Yc+

+Iiny
(
δY
δIr cos (φiny − φi) + δY

δIi
sin (φiny − φi)

) ¯̄δ
}

¯̄ΦV = 0

(2.16)

donde, en 2.16, ¯̄∆V , ¯̄∆ω, ¯̄∆η, V , ¯̄Yc y ¯̄Φ estan de�nidas según 2.8 y 2.9 respectivamente, haciendo

que ω = ωiny en ¯̄∆ω.

La matriz ¯̄δ es de la forma

¯̄δ
∣∣∣
(nxn)

= δig (i) ¯̄I (n) (i = 1 · · ·n) (2.17)

que es, para el array de la �gura 2.3, una matriz con todas sus posiciones a 0 excepto la posición

de la diagonal principal correspondiente al índice del V CO conectado al generador externo, que se

ha indicado con la letra ′g′ y que vale 1.
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Figura 2.4: Elipses de sincronismo, izquierda, y parámetros de control, derecha, para los ele-
mentos en la columna central de un array de 3x3 elementos cuando el desfase es de
0o en los dos ejes. Comparación con la solución de balance armónico en el ADS.

En el sistema de la ecuación 2.16 se han incluido dos nuevas variables, Iiny y φiny, correspondien-

tes al generador externo. En este, la frecuencia toma el valor ω = ωiny correspondiente a la oscilación

de dicho generador, que es común a todo el sistema a causa del sincronismo. Con esto, para una

potencia determinada en la fuente de inyección y unos desfases especí�cos entre las tensiones de

salida, se puede obtener los valores de las amplitudes de salida, Vi, en cada V CO del array así como

el valor de los parámetros de control ηi.

Al realizar un barrido en la fase del generador de inyección cuando está conectado a un V CO

aislado, optimizando en este la frecuencia y amplitud de salida, se obtiene una curva cerrada en el

espacio de fases para valores pequeños de amplitud de la corriente de inyección. En los arrays de

osciladores, al estar todos sincronizados, los elementos del sistema replican el comportamiento de

aquel que está conectado a la fuente de inyección mediante el ajuste de sus parámetros de control.

Esto resulta en la aparición de una elipse de sincronismo en cada uno de los elementos del array tal

y como se puede ver en la �gura 2.4 extraída del ejemplo del apéndice A.1.

De esta forma, se puede variar la frecuencia en el sistema, desplazando la solución sobre una

elipse concreta, manteniendo constante la relación de fases establecida realizando, como se puede

deducir de las soluciones de la imagen 2.4, los ajustes necesarios en los parámetros de control del

resto de elementos o, también, mantener constante la frecuencia del sistema y modi�car los valores

de control para cambiar las relaciones de fases entre los elementos del array.

La potencia de inyección y el nivel de acoplo entre los elementos del array serán los que �jen

los márgenes de sincronismo de forma que el rango de frecuencias que se puede barrer para una

determinada distribución de fases que �jada por las características del sistema, así como el conjunto

de relaciones de fases válidas para una frecuencia dada.
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2.1.2.1. Variaciones del sistema inyectado

La ecuación 2.16 se puede plantear en términos de la derivada de la corriente de salida de los

V COs en función de la de inyección aplicando la conversión

Y =
I

V
⇒ δY

δIx
=

δ

δIx

(
I

V

)
=

1

V

δI

δIx
(2.18)

Esta ecuación es válida si se considera que V es una constante lo que es cierto en nuestro análisis

pues, al resolver este empleando métodos numéricos y estar determinado su valor, se pueden tratar

las variables a optimizar como un dato conocido.

Por lo que la ecuación 2.13 se escribiría

Y iny
g ≈ δY

δV (Vg − Vo) + δY
δω (ωiny − ωo) + δY

δη (ηg − ηo) +

+
Iiny
Vge

jφg

(
δI
δIr cos (φiny − φg) + δI

δIi
sin (φiny − φg)

) (2.19)

en donde, las derivadas de la corriente de salida de los V COs se pueden obtener directamente

por diferencias �nitas con la sonda de medida, de forma idéntica a las de la admitancia empleando

el método indicado en el capítulo 1.

Al sustituir en el sistema de ecuaciones se tendría, para el array de la �gura 2.3

{
δY
δV (Vi − Vo) + δY

δω (ωiny − ωo) + δY
δη (ηi − ηo)

}
Vie

jφi+

+Iinyδ
i
g

(
δI
δIr cos (φiny − φi) + δI

δIi
sin (φiny − φi)

)
+

n∑
k=1

yikVke
jφk = 0

 (i = 1 · · ·n) (2.20)

que, expresando 2.20 de forma matricial, pasa a ser

H
(
V , η, Φ, ωiny, Iiny

)∣∣
(nx1)

=
{
δY
δV

¯̄∆V + δY
δω

¯̄∆ω + δY
δη

¯̄∆η + ¯̄Yc

}
¯̄ΦV+

+Iiny
(
δI
δIr cos (φiny − φi) + δI

δIi
sin (φiny − φi)

)
δ̄ = 0

(2.21)

donde el vector δ̄ vale

δ̄
∣∣
(nx1)

= δig (i) (i = 1 · · ·n) (2.22)

El uso de la expresión 2.21 puede ser de utilidad en aquellos casos en los que la corriente de

salida presente un comportamiento mejor que la admitancia de salida, desde el punto de vista de la

optimización para el cálculo de las soluciones.
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A su vez, si la función admitancia es tal que se cumplen las condiciones de Cauchy-Riemann, es

decir, que se cumple la ecuación 2.23

δY

δIr
=

(
δY

δIr

)r
+ j

(
δY

δIr

)i
=

(
δY

δIi

)i
− j

(
δY

δIi

)r
= −j δY

δIi
(2.23)

cuando se expresan las derivadas de la admitancia en función de la corriente de inyección según

δY
δIr =

(
δY
δIr

)r
+ j

(
δY
δIr

)i
δY
δIi

=
(
δY
δIi

)r
+ j

(
δY
δIi

)i
}

(2.24)

se cumple que

δY
δIr = δY

δIiny
δY
δIi

= j δY
δIiny

}
⇒

δI
δIr = δI

δIiny
δI
δIi

= j δI
δIiny

}
(2.25)

Así, si se sustituye 2.25 en 2.16 y 2.21, se puede simpli�car aún más estas expresiones.

De esta forma, se puede escribir la ecuación 2.26 para el caso de emplear derivadas de la admi-

tancia de salida en función de la corriente de inyección.

H
(
V , η, Φ, ωiny, Iiny

)∣∣
(nx1)

=

{
δY

δV
¯̄∆V +

δY

δω
¯̄∆ω +

δY

δη
¯̄∆η + ¯̄Yc +

δY

δIiny
Iinye

j(φiny−φi) ¯̄δ

}
¯̄ΦV = 0

(2.26)

y, trabajando de forma análoga con las derivadas de la corriente de salida en función de la

corriente de inyección, la expresión del sistema de ecuaciones quedaría.

H
(
V , η, Φ, ωiny, Iiny

)∣∣
(nx1)

=

{
δY

δV
¯̄∆V +

δY

δω
¯̄∆ω +

δY

δη
¯̄∆η + ¯̄Yc

}
¯̄ΦV +

δI

δIiny
Iinye

j(φiny−φi)δ̄ = 0

(2.27)

donde las expresiones 2.26 y 2.27 permiten tratar la corriente de inyección a partir de una única

derivada.

Además de simpli�car la expresión del sistema de ecuaciones el cumplimiento, o no, de la con-

dición de Cauchy-Riemann tiene otra implicación en la resolución de los arrays de osciladores. Tal

y como se puede ver en la �gura 2.5, cuando las derivadas en el nodo de interés cumplen con la

expresión 2.25 estas son independientes de la fase de referencia empleada para su obtención. En esta

situación la magnitud es constante y se mantiene una relación de fase de 90o entre ellas.

Sin embargo, esto no ocurre cuando las derivadas tienen valores que no se ajustan al criterio de

Cauchy-Riemann, lo que afectará directamente a la resolución de los arrays de osciladores. En este
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Figura 2.5: Derivadas de la admitancia en función de la corriente de inyección cuando se cum-
ple la condición de Cauchy-Riemann (arriba) y cuando no (abajo) representadas
según su módulo (izquierda) y fase (derecha).

caso sucede que los valores de las derivadas cambian con la fase de salida del oscilador inyectado,

que es la que actúa como referencia en las derivadas, cuando esta varía. Para resolver este problema

sería necesario ajustar en cada análisis el valor de las derivadas δY
δIr y

δY
δIi

, o sus equivalentes respecto

a la corriente de salida, a la fase de salida del V CO para el que se calculan. Esto obligaría a tener

que caracterizar la respuesta de los osciladores en función de la corriente de inyección para todos los

valores de fase posibles en la salida, esto es, entre 0o y 360o.

Para evitar tener que realizar esta caracterización, en los análisis realizados se ha optado por

tomar al oscilador inyectado como referencia de forma que su tensión de salida siempre tiene como

valor de fase 0o. De este modo, solo es necesario emplear el par de derivadas asociadas a la misma

cuando no se cumple Cauchy-Riemann en el nodo de interés. Esto es posible gracias a que se está

considerando que solo hay un V CO inyectado en el array. En el caso de haber presente más de una

fuente de inyección en el sistema, debido a que solo un V CO puede actuar como referencia de fase,

habría que ajustar las derivadas δY
δIr y δY

δIi
en aquellos osciladores que no cumplan la condición de

Cauchy-Riemann y cuya fase variase en los diferentes análisis.
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2.1.3. Resolución del sistema de ecuaciones de los arrays

Una vez de�nida la estructura de la red de acoplo y obtenida su matriz de parámetros Y se

puede construir el sistema de ecuaciones del array completo para resolverlo obteniendo las tensiones

de salida de los V COs para unas condiciones de trabajo dadas.

El sistema se ha de�nido para poder obtener del mismo cualquier solución pero, para emplearlo

como alimentador de un array de antenas, las soluciones que interesan tienen unas distribuciones

de fase entre los V COs determinadas que dependerá de la topología. Por ejemplo, para un array

lineal homogéneo hará falta que el desfase sea constante entre los elementos. Por esto será necesario

ajustar el sistema para garantizar que se cumple dicha condición y que las soluciones obtenidas

servirán para conformar el haz.

El sistema de ecuaciones �nal, independientemente del tipo de array, consta de n ecuaciones

complejas o 2n ecuaciones reales, siendo n el número de osciladores en él. En estas los parámetros a

considerar son

Amplitudes de salida Vi: n valores reales.

Fases, φi, de las tensiones de salida de cada V CO: n valores reales.

Parámetros de control ηi: n valores reales (para cada parámetro de interés considerado).

Frecuencia de oscilación ω, régimen libre, o ωiny, régimen inyectado: 1 solo valor real.

Además, en el caso del sistema en régimen inyectado, la amplitud y fase de la corriente de

inyección Iiny y φiny, asociadas al generador externo. Si se supone una potencia de inyección

�ja: 1 valor complejo o, lo que es lo mismo, 2 valores reales.

Las derivadas de la admitancia de salida, δYδV ,
δY
δω y δY

δη , los valores de la solución de régimen libre,

Vo, ηo y ωo, así como los parámetros Y de la red de acoplo son considerados como constantes en el

sistema ya que son los datos conocidos de los V COs y la red de acoplo.

En total se dispone de 3n+ 1 variables en el sistema en el caso de régimen libre y, en el régimen

inyectado, de 3n+ 3, supuesto un único parámetro de control. Esto proporciona grados de libertad

debido a que es mayor el número de variables que el de ecuaciones.

Estos grados de libertad se emplearán para �jar las fases de las tensiones de salida garantizando

así que se cumple con la distribución de fases necesaria para conformar el haz en el array de antenas.

El resto de grados de libertad que queden se pueden emplear para �jar el valor de los parámetros de

control en alguno de los V COs, ya que estos se corresponden con variables que se pueden ajustar.

Para simpli�car el tratamiento de las fases se van a de�nir estas a partir de un conjunto de

funciones que representan las relaciones necesarias entre las fases deseadas para el array de antenas

en cada elemento
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Figura 2.6: Tensiones de control en un array triangular de 4 elementos cuando se barre la
fase en el eje x, izquierda, e y, derecha. Comparación con la solución de balance
armónico en el ADS.

φi = fi
(
Θ̄
)

(2.28)

De forma que, en 2.28, el vector Θ̄ son un conjunto de parámetros común a todas las fases. De

esta manera, conocidas todas las fi, si se �jan los valores de Θ̄ se determina el valor de todas las

fases de salida, φi, del sistema.

Así, por ejemplo, para un array lineal se podría de�nir las fases como

φi = xi∆φ+ φo (2.29)

quedando �jadas las φi para todos los i-ésimos elementos de un array a partir de una constante

propia, xi, y un valor de referencia, φo, común a todos ellos. El vector de parámetros Θ̄ está formado

por un único valor, ∆φ, que al ir variando determina la distribución de fases en el array.

Si se tiene un array tal que i = 1 · · · 3 con
[
x1 = −1, x2 = 0, x3 = 1

]
y φo = 0 las fases en

este quedarían de�nidas por

φ1 = −∆φ

φ2 = 0

φ3 = ∆φ


(2.30)

de esta forma se pueden obtener todas las fases en el sistema a partir de un único valor (∆φ).

De�niendo las funciones φi de tal forma que re�ejen el comportamiento deseado de las fases

en el array es posible simpli�car el análisis del sistema ya que, con un conjunto de parámetros

relativamente bajos, se puede estudiar arrays de un gran número de elementos.
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Para ilustrar esto en la �gura 2.6, extraída del apéndice A.2, se puede ver una comparación de

las soluciones de un array triangular variando el desfase en los dos ejes y como, en este caso, al no

ser el circuito simétrico las curvas en x e y proporcionan soluciones distintas. Sin embargo, al igual

que en el análisis de arrays rectangulares, tan solo ha hecho falta �jar los valores de dos parámetros,

∆θ y ∆ϕ, para poder calcularlas. Debido a que estos valores determinarán la relación de fases entre

los elementos.

Lo más cómodo al trabajar con arrays de osciladores es seleccionar las funciones de fases en base

a la distribución espacial del array de antenas para el que se quiere diseñar el circuito de forma que

las constantes re�ejen las posiciones relativas de los elementos que los forman.

Una vez hecho el ajuste en los sistemas de ecuaciones se pueden resolver estos empleando los

métodos tradicionales de cálculo numérico. De esta forma es posible emplear cualquiera de las he-

rramientas existentes para la obtención de las soluciones. Por ejemplo, para el desarrollo de este

trabajo, las simulaciones se han obtenido en Matlab empleado la optimización por el método de

Gauss.

2.2. Análisis de estabilidad

El análisis de estabilidad permitirá determinar si las soluciones obtenidas en los sistemas de

ecuaciones se mani�estan realmente en los dispositivos físicos.

En este, partiendo de una solución estacionaria conocida, se introducirá una perturbación de

pequeña magnitud en el dominio del tiempo para estudiar el comportamiento del sistema [16]. Si la

solución obtenida es estable esta debería converger de nuevo a la estacionaria tras la perturbación

y, si es inestable, divergiría alejándose de la misma.

El desarrollo, por simplicidad, se realizará directamente sobre el sistema de ecuaciones del array

inyectado ya que, como se ha visto al desarrollar la formulación en la sección 2.1, las expresiones son

las mismas que en el caso de régimen libre solo que incluyendo el efecto de la corriente de inyección.

Si se desea realizar este análisis sobre soluciones de régimen libre bastará con hacer Iiny = 0 en las

expresiones.

El sistema de partida es el de la ecuación 2.4, que se puede obtener a partir de la �gura 2.3

para el sistema en régimen inyectado siguiendo el mismo procedimiento empleado con el sistema en

régimen libre.

Para este análisis las tensiones complejas
(
Vie

jφi
)
, frecuencia (ωiny), valores de control (ηi) y

corriente de inyección
(
Iinye

jφiny
)
, son conocidos para todo i = 1 · · ·n, ya que se parte de una

solución dada. En el caso de un análisis en régimen libre habrá que tomar Iiny = 0 desapareciendo la

fase φiny de las expresiones y, además, la frecuencia ωiny se sustituirá por ω, la de oscilación común

a todos los V COs del array, sin que esté afectada por fuente externa alguna.
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Para modelar el efecto de la perturbación se añade un término adicional dependiente del tiempo

a los parámetros del sistema. De esta forma, las amplitudes y las fases de los osciladores se expresan

según

Vi (t) = Vi + ∆Vi (t)

φi (t) = φi + ∆φi (t)

(2.31)

En 2.31 los valores Vi y φi corresponden a los de la solución estacionaria mientras que los valores

∆Vi (t) y ∆φi (t) son variables aleatorias.

Inicialmente, se expresará la perturbación de frecuencia de la forma

ω (t) = ω + ∆ω (t) (2.32)

siguiendo el mismo esquema que la amplitud y fase, ecuación 2.31. Más adelante en el análisis

se sustituirá este término mediante la aproximación de Kurokawa [15, 17].

No se considerará perturbación alguna en el parámetro de control, ηi, ya que se asume que se

garantiza su estabilidad al poder actuar directamente sobre el mismo.

A partir de las expresiones de las variables perturbadas se planteará el sistema de ecuaciones

2.4, que pasa a ser de la forma

Vi (t) ejφi(t)Ypi
(
Vi (t) ejφi(t), ω (t) , ηi, Iinye

jφiny
)

+
n∑
k=1

Vk (t) ejφk(t)yik (ω (t)) = 0 (i = 1 · · ·n)

(2.33)

Donde, en 2.33, las tensiones, fases y frecuencia dependen del tiempo debido a las perturbaciones.

El término de admitancia de los osciladores y los parámetros Y de la red de acoplo varían con el

tiempo a través de la dependencia que estos tienen con las variables perturbadas.

Para obtener la expresión de las Ypi
(
Vi (t) ejφi(t), ω (t) , ηi, Iinye

jφiny
)
se procederá de la misma

forma que en el análisis estacionario, es decir, haciendo un desarrollo en serie de Taylor en función

de las variables de interés alrededor del punto de libre oscilación.

Por simplicidad, tal y como se hizo en el análisis estacionario, se puede obtener el desarrollo

en serie en dos pasos tratando por separado diferentes variables. Uno dependiente de las tensiones,

frecuencia y parámetros de control, aplicable a todas las admitancias, ya sea en régimen libre o

inyectado. El en segundo solo se considera la dependencia con la corriente de inyección, y será

aplicable tan solo al V CO en el que se conecta el generador externo.

Así, para la admitancia dependiente de los parámetros de régimen libre, se obtiene el desarrollo

en serie de Taylor de la expresión 2.34
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Ypi |V=Vo,ω=ωo,η=ηo
≈ Yo︸︷︷︸

=0

+ δY
δV (Vi (t)− Vo) + δY

δω (ω (t)− ωo) + δY
δη (ηi − ηo) =

= δY
δV (Vi + ∆Vi (t)− Vo) + δY

δω (ω + ∆ω (t)− ωo) + δY
δη (ηi − ηo) =

=
δY

δV
(Vi − Vo) +

δY

δω
(ω − ωo) +

δY

δη
(ηi − ηo)︸ ︷︷ ︸

Yi

+ δY
δV ∆Vi (t) + δY

δω∆ω (t)

(2.34)

que, �nalmente se resume en

Ypi |V=Vo,ω=ωo,η=ηo
≈ Yi︸︷︷︸

sol est

+
δY

δV
∆Vi (t) +

δY

δω
∆ω (t)︸ ︷︷ ︸

perturbación

(2.35)

Como se puede observar en 2.35 la expresión resultante se puede dividir en dos partes. Una

primera que coincide con la solución estacionaria y otra que depende de las variables aleatorias.

Esto tiene sentido pues, al tratarse de un perturbación pequeña, la solución se puede expresar como

la propia estacionaria más un término de desviación consecuencia de la alteración producida en el

sistema.

Además, hay que tener en cuenta que el punto de trabajo (Vo, ωo, ηo) no ha sido perturbado

para obtener la ecuación de 2.35. Por esta razón, las derivadas del desarrollo calculadas en torno

a este no se ven alteradas, pudiendo emplearse las mismas con las que se obtuvieron las soluciones

estacionarias. Esto también tiene como resultado que el término Yo valga 0, al igual que en el análisis

estacionario.

En la sección 2.1, la dependencia con la corriente de inyección se obtiene a partir de la expresión

2.10 en donde se desarrolla la admitancia en función de la parte real e imaginaria de esta. Para el

análisis de estabilidad se procederá de la misma forma pero expresando la corriente de inyección en

función de las variables perturbadas.

Así, para una frecuencia ω = ωiny (t), la corriente de inyección se puede expresar de la forma

Iiny = Iinye
j(φiny−θ(t)) = Iinye

j(φiny−(θ+∆θ(t))) = Iinye
j(φiny−θ−∆θ(t)) (2.36)

Donde, en 2.36, la perturbación se mani�esta a través de la relación de fases entre la señal de

inyección y el circuito no habiéndose considerado en este análisis alteraciones en los parámetros

propios de la corriente, salvo la frecuencia por ser común a todo el array, debido a que esta es un

elemento externo al sistema.

En este punto se debe introducir la aproximación de la ecuación 2.37 ya que será de utilidad a
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lo largo de este y otros análisis para, cuando proceda, aplicarla a las distintas variables perturbadas

y poder así linealizarlas. Esta será válida cuando la magnitud de las perturbaciones ∆X y ς sea

pequeña.

(X + ∆X) ej(θ+ς) '
(

1 + jς +
∆X

X

)
Xejθ (2.37)

Así, si a la ecuación 2.36 se le aplica la aproximación de la ecuación 2.37, se puede expresar la

corriente de inyección como

Iinye
j(φiny−θ−∆θ(t)) ≈ (1− j∆θ (t)) Iinye

j(φiny−θ) (2.38)

Donde, separando la parte real e imaginaria de 2.38 se obtienen los coe�cientes Ir e Ii

(1− j∆θ (t)) Iinye
j(φiny−θ) = (1− j∆θ (t)) Iiny {cos (φiny − θ) + j sin (φiny − θ)} =

= Iiny {cos (φiny − θ) + j sin (φiny − θ)− j∆θ (t) cos (φiny − θ) + ∆θ (t) sin (φiny − θ)} =

= Iiny (cos (φiny − θ) + ∆θ (t) sin (φiny − θ))︸ ︷︷ ︸
Ir

+ jIiny (sin (φiny − θ)−∆θ (t) cos (φiny − θ))︸ ︷︷ ︸
Ii

(2.39)

Si se sustituye Ir e Ii según 2.39 en 2.10 se obtiene la expresión de la admitancia en función de

la corriente de inyección que, tras reagrupar términos, queda de la forma

Ypi
(
Ir, Ii

)∣∣
Ir=0,Ii=0

≈ Ypi (0, 0) + Iiny
(
δY
δIr cos (φiny − φi) + δY

δIi
sin (φiny − φi)

)
+

+Iiny
(
δY
δIr sin (φiny − φi)− δY

δIi
cos (φiny − φi)

)
∆φi (t)

(2.40)

Al igual que en el caso de la ecuación 2.35, debido a que el punto central del desarrollo, ¯Iiny =

0 + j0, coincide con el del análisis estacionario las derivadas en función de la corriente de inyección

empleadas son las mismas.

Por último, se debe sustituir Ypi (0, 0) por la ecuación 2.35 en 2.40. El resultado es la aproxima-

ción de la admitancia de los V COs en estado perturbado cuando tienen conectados una fuente de

inyección. Con esto se obtiene la expresión de la ecuación 2.41.
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Ypi ≈ Yi + δY
δV ∆Vi (t) + δY

δω∆ω (t) +

+Iiny
(
δY
δIr cos (φiny − φi) + δY

δIi
sin (φiny − φi)

)
+

+Iiny
(
δY
δIr sin (φiny − φi)− δY

δIi
cos (φiny − φi)

)
∆φi (t)

(2.41)

Para simpli�car las expresiones se puede de�nir

Tiny = Iiny
{
δY
δIr cos (φiny − φi) + δY

δIi
sin (φiny − φi)

}
Tpiny = Iiny

{
δY
δIr sin (φiny − φi)− δY

δIi
cos (φiny − φi)

} (2.42)

Donde los coe�cientes Tiny y Tpiny son valores conocidos, ya que todos los parámetros de estos

pertenecen a la solución estacionaria.

Con 2.42 se puede escribir la expresión 2.41 de la forma

Ypi ≈ Yi + Tiny︸ ︷︷ ︸
sol est

+
δY

δV
∆Vi (t) +

δY

δω
∆ω (t) + Tpiny∆φi (t)︸ ︷︷ ︸

perturbación

(2.43)

En donde la suma Yi + Tiny se corresponde con el valor de la admitancia de los V COs para la

solución estacionaria cuando están inyectados, ecuación 2.13, siendo el resto de la expresión debida

a las perturbaciones introducidas, resultando igual que en el caso de la ecuación 2.35.

Así, se debe emplear en el sistema de la ecuación 2.33 el desarrollo de la ecuación 2.43 para

aproximar la admitancia de aquel elemento con un generador externo conectado.

Por último, si se observa la expresión del sistema en 2.33, se podrá comprobar que los coe�cientes

de la red de acoplo se han expresado como una función de la frecuencia angular dependiente del

tiempo ω (t) por lo que hay que ajustar el valor de los mismos antes de resolver el sistema �nal.

Esto es así debido a que, de forma general, estos coe�cientes no tienen el mismo valor que para el

análisis estacionario al plantear el sistema con los valores perturbados, debido al desplazamiento en

frecuencia producido.

De esta forma se aproximarán estos a partir de un desarrollo en serie de Taylor en torno a ωiny.

Así, los coe�cientes yik (ω (t)) se pueden expresar según

yik (ω (t))|ω=ωiny
≈ yik (ωiny) +

δyik
δω

(ω (t)− ωiny) = yik (ωiny) +
δyik
δω

(ωiny + ∆ω (t)− ωiny)
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yik (ω (t))|ω=ωiny
≈ yik (ωiny)︸ ︷︷ ︸

sol est

+
δyik
δω

∆ω (t)︸ ︷︷ ︸
perturbación

(2.44)

donde, en la ecuación 2.44, los términos yik (ωiny), que se denominarán por yik para abreviar,

coinciden con los coe�cientes de la red de acoplo empleados con la solución estacionaria. Por su

parte el segundo término, al igual que en la expresión de la ecuación 2.43 para la admitancia de los

V COs, se corresponde con las variaciones debidas a las perturbaciones aunque, en este caso, solo

aparece la asociada a la frecuencia angular ya que es la única variable que afecta a los parámetros

de la red de acoplo.

Por lo que, sustituyendo 2.35, 2.43 y 2.44 en el sistema de la ecuación 2.33 queda

n∑
k=1

(
δki
(
Yi + δigTiny + δY

δV ∆Vi (t) + δY
δω∆ω (t) + δigTpiny∆φi (t)

)
+

+yik + δyik
δω ∆ω (t)

)
(Vk + ∆Vk (t)) ej(φk+∆φk(t)) = 0

 (i = 1 · · ·n) (2.45)

donde la delta δig hace referencia al V CO donde está conectado el generador de inyección al

igual que en el análisis estacionario, ya que estos términos solo afectan a ese oscilador en particular.

Además, las tensiones de salida se han expresado según 2.31.

En el sistema 2.45 las tensiones de salida perturbadas se pueden lienalizar empleando la aproxi-

mación de la ecuación 2.37 para poder extraer la perturbación de la fase de la exponencial. Así se

obtiene la expresión

n∑
k=1

(
δki
(
Yi + δigTiny + δY

δV ∆Vi (t) + δY
δω∆ω (t) + δigTpiny∆φi (t)

)
+

+yik + δyik
δω ∆ω (t)

)(
1 + j∆φk (t) + ∆Vk(t)

Vk

)
Vke

jφk = 0

 (i = 1 · · ·n) (2.46)

y operando en 2.46 se pude escribir
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n∑
k=1

(
δki

((
Yi + δigTiny

) (
1 + j∆φk (t) + ∆Vk(t)

Vk

)
+ δY

δV ∆Vi (t)
(

1 + j∆φk (t) + ∆Vk(t)
Vk

)
+

+ δY
δω

(
˙∆φk (t)− j ˙∆Vk(t)

Vk

)
+ δigTpiny∆φi (t)

(
1 + j∆φk (t) + ∆Vk(t)

Vk

))
+

+yik

(
1 + j∆φk (t) + ∆Vk(t)

Vk

)
+ δyik

δω

(
˙∆φk (t)− j ˙∆Vk(t)

Vk

))
Vke

jφk = 0


(i = 1 · · ·n)

(2.47)

Donde, en 2.47, se ha eliminado el término de la perturbación en frecuencia aplicando la apro-

ximación de Kurokawa [15, 17] lo que, de forma simpli�cada, equivale a sustituir ∆ω (t) por el

operador −j δδt . Con esto, la ecuación queda expresada únicamente en función de las perturbaciones

de amplitud y fase, ∆Vi (t) y ∆φi (t), con sus respectivas derivadas en función del tiempo, ˙∆Vi (t) y
˙∆φi (t).

La ecuación 2.47 se puede simpli�car más si se eliminan los términos de perturbación de orden

dos ya que, al ser estas de pequeña amplitud, su valor tiende a cero. Operando se obtiene

n∑
k=1

(
δki

((
Yi + δigTiny

) (
1 + j∆φk (t) + ∆Vk(t)

Vk

)
+ δY

δV ∆Vi (t) +

+ δY
δω

(
˙∆φk (t)− j ˙∆Vk(t)

Vk

)
+ δigTpiny∆φi (t)

)
+

+yik

(
1 + j∆φk (t) + ∆Vk(t)

Vk

)
+ δyik

δω

(
˙∆φk (t)− j ˙∆Vk(t)

Vk

))
Vke

jφk = 0


(i = 1 · · ·n) (2.48)

Como se ha podido comprobar en el desarrollo de la formulación, para la solución estacionaria,

se tiene que cumplir

n∑
k=1

(
δki
(
Yi + δigTiny

)
+ yik

)
Vke

jφk = 0 (i = 1 · · ·n) (2.49)

Esto permite eliminar del sistema los términos que forman 2.49, pues su suma vale cero. Así, la

ecuación 2.48 es equivalente a

n∑
k=1

(
δki

((
Yi + δigTiny

) (
j∆φk (t) + ∆Vk(t)

Vk

)
+ δY

δV ∆Vi (t) +

+ δY
δω

(
˙∆φk (t)− j ˙∆Vk(t)

Vk

)
+ δigTpiny∆φi (t)

)
+

+yik

(
j∆φk (t) + ∆Vk(t)

Vk

)
+ δyik

δω

(
˙∆φk (t)− j ˙∆Vk(t)

Vk

))
Vke

jφk = 0


(i = 1 · · ·n) (2.50)
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por último, operando y reagrupando términos en 2.50, el sistema queda de la forma

n∑
k=1

((
δki
(
Yi + δigTiny + δY

δV Vi
)

+ yik
) ∆Vk(t)

Vk
+

+j
(
δki
(
Yi + δig

(
Tiny − jTpiny

))
+ yik

)
∆φk (t) +

+
(
δki

δY
δω + δyik

δω

)(
˙∆φk (t)− j ˙∆Vk(t)

Vk

))
Vke

jφk = 0


(i = 1 · · ·n) (2.51)

El sistema perturbado se puede expresar a partir de 2.51 con la siguiente ecuación matricial

¯̄MV ∆̄V + ¯̄Mφ∆̄φ+ ¯̄MV̇
˙̄∆V + ¯̄Mφ̇

˙̄∆φ = 0 (2.52)

donde, en 2.52, los términos de incrementos son los vectores columna de�nidos por

∆̄V (nx1) = (∆V1 (t) , · · · ,∆Vn (t))t

∆̄φ(nx1) = (∆φ1 (t) , · · · ,∆φn (t))t

˙̄∆V(nx1) =
(

˙∆V1 (t) , · · · , ˙∆Vn (t)
)t

˙̄∆φ(nx1) =
(

˙∆φ1 (t) , · · · , ˙∆φn (t)
)t

(2.53)

y las matrices de coe�cientes tienen las siguientes expresiones

¯̄MV

∣∣∣
(nxn)

=
(
δki
(
Yi + δigTiny + δY

δV Vi
)

+ yik
)
ejφk

¯̄Mφ

∣∣∣
(nxn)

= j
(
δki
(
Yi + δig

(
Tiny − jTpiny

))
+ yik

)
Vke

jφk

¯̄MV̇

∣∣∣
(nxn)

= −j
(
δki

δY
δω + δyik

δω

)
ejφk

¯̄Mφ̇

∣∣∣
(nxn)

=
(
δki

δY
δω + δyik

δω

)
Vke

jφk

 i = 1 · · ·n (fila)

k = 1 · · ·n (columna)



(2.54)

siendo los índices i asociados a las �las de la matrices y los k los relativos a las columnas tal y

como se indica en 2.54.

Si se agrupan las matrices

45



2.2. Análisis de estabilidad

∆̄X
∣∣
(2nx1)

=

(
∆̄V

∆̄φ

)

˙̄∆X
∣∣∣
(2nx1)

=

(
˙̄∆V
˙̄∆φ

)

¯̄MX

∣∣∣
(2nx2n)

=

(
¯̄MV

¯̄Mφ

¯̄M∗V
¯̄M∗φ

)

¯̄MẊ

∣∣∣
(2nx2n)

=

(
¯̄MV̇

¯̄Mφ̇
¯̄M∗
V̇

¯̄M∗
φ̇

)
(2.55)

se puede formar una nueva ecuación matricial

¯̄MX∆̄X + ¯̄MẊ
˙̄∆X = 0 (2.56)

y, operando en 2.56, se llega a la condición de la ecuación 2.57

¯̄MX∆̄X = − ¯̄MẊ
˙̄∆X

− ¯̄M−1
Ẋ

(
¯̄MX∆̄X

)
∆̄X

−1
= − ¯̄M−1

Ẋ

(
− ¯̄MẊ

˙̄∆X
)

∆̄X
−1

− ¯̄M−1
Ẋ

¯̄MX = ˙̄∆X∆̄X
−1 (2.57)

La estabilidad viene dada por los valores propios de la matriz − ¯̄M−1
Ẋ

¯̄MX [1, 18]. Estos deben

tener parte real negativa para que las distintas soluciones sean estables ya que esto implica que las

perturbaciones se reducirán con el paso del tiempo regresando la respuesta del sistema a la solución

estacionaria.

Para las soluciones de régimen libre, el análisis de estabilidad es idéntico tomando la Iiny = 0.

Esto se traduce en que los coe�cientes Tiny y Tpiny valgan 0 en las matrices de la ecuación 2.54 siendo

el resto de términos igual.

Al realizar el análisis de estabilidad, en el caso de los arrays de osciladores, resulta mucho más

práctico asociar esta a las relaciones de fases entre los osciladores cuando se opera en régimen

libre. Esto permite determinar el rango de diferencias de fases que proporcionan soluciones estables

tal y como se ha hecho en la �gura 2.7. Dicho rango dependerá tanto del comportamiento de los

osciladores, como se puede ver en el ejemplo del apéndice A.6, como de las características de la red

de acoplo.

Sin embargo, al realizar el análisis de estabilidad sobre soluciones inyectadas resulta más con-
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Figura 2.7: Tensiones de control en un array triangular de 4 elementos cuando se barre la
relación de fase en el eje x para distintos valores de diferencias de fases en el eje y.
y = 0o, izquierda, y y = 60o, derecha. En la grá�ca se puede ver como el rango de
soluciones estables se comprime al incrementarse la relación de fases en y a 60o.
Comparación de los valores obtenidos con la solución de balance armónico en el
ADS.

veniente referir estas a las fases de la corriente de inyección, ya que aparecen soluciones estables

e inestables para una misma relación de fases entre los elementos del array. En este caso el rango

de soluciones estables se corresponde con una sección, la superior o la inferior, de las elipses de

sincronismo como se puede ver en la �gura 2.8, cuyas curvas han sido extraídas de los ejemplos de

los apéndices A.4 y A.7.

2.3. Envolvente compleja

La respuesta de los osciladores, generando una señal de banda estrecha para una frecuencia

fundamental y sus armónicos, se ajusta perfectamente a las restricciones de la envolvente compleja

permitiendo aprovechar sus ventajas. El uso de este método en los arrays posibilita el evaluar la

respuesta de los mismos cuando se inyectan con señales moduladas ya que, al resolver parte del

análisis mediante integración directa, se puede determinar la evolución de la respuesta en el tiempo.

Para la aplicación de la técnica de la envolvente compleja a los arrays de osciladores acoplados

se deben emplear dos bases de tiempo diferentes, véase el capítulo 1, lo que equivale a emplear dos

frecuencias fundamentales en las series de Fourier. Una de ellas es la de oscilación de la solución

estacionaria sobre la que se quiere trabajar y la segunda se corresponde con la señal de inyección.

Cuando se introduce en el sistema una señal modulada, la frecuencia de la fuente de inyección

sufrirá pequeñas variaciones respecto a la fundamental sobre la que está operando el circuito, a

consecuencia de los cambios introducidos por la modulación.

Por esta razón, la aplicación del análisis del método de envolvente compleja parte de las soluciones

estacionarias, que se corresponden con el análisis de la señal de alta frecuencia, centrándose el
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Figura 2.8: Elipses de sincronismo de los elementos de la columna central de dos arrays de 3x3
en los que se han empleado dos osciladores distintos. En las elipses se han indica-
do las regiones estables correspondiéndose con la mitad superior en la �gura de la
izquierda y la inferior en la de la derecha. Debajo las tensiones de control corres-
pondiente a cada circuito con los rangos de fases estables indicados. Comparación
con la solución de balance armónico en el ADS.
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desarrollo de las expresiones en el análisis de la señal de baja. Para ello lo que se hará será incluir

la dependencia de las variables del sistema con el tiempo para obtener una expresión que se pueda

integrar en este, mediante la aplicación de un método de Euler regresivo, y calcular así la evolución

de las tensiones en el circuito.

El análisis partirá de la expresión de la ecuación 2.4 correspondiente al sistema de la �gura 2.3

y que representa al array inyectado.

Para la implementación, las tensiones complejas
(
Vie

jφi
)
, frecuencia (ωiny), valores de control

(ηi) y amplitud de la corriente de inyección (Iiny) se tomarán como datos.

En este análisis, además, la fase de la señal de inyección φiny también será tratada como un

parámetro conocido pero, de forma general, no se corresponderá con el empleado en la obtención de

la solución estacionaria, ya que debe incluir la variación de esta con el tiempo, tomándose su valor

como una función φiny (t) = fmod (t) que variará según sea la modulación en cada caso.

Las amplitudes y fases de las tensiones de salida se expresan según la ecuación 2.31 y la frecuencia

según 2.32. En estas ∆Vi (t), ∆φi (t) y ∆ω (t) representan la variación del parámetro correspondiente

en cada instante de tiempo debida a la modulación en vez de una perturbación aleatoria.

El procedimiento seguirá el mismo esquema de los análisis anteriores. Partiendo del sistema de

ecuaciones de 2.4, se sustituirá la admitancia de los V COs por un desarrollo en serie de Taylor

en función de los parámetros del sistema para aproximar su valor y, al igual que en el análisis de

estabilidad, se incluirá la dependencia respecto al tiempo en cada uno de ellos.

Al realizar el desarrollo de Taylor de la admitancia también se considerarán por separado aquellas

que no tienen conectada al generador externo de la que está inyectada.

Si se hace el desarrollo para la admitancia en función de los parámetros de régimen libre con

las variables de las ecuaciones 2.31 y 2.32 se obtiene una expresión idéntica a 2.35 pero, en este

caso, la dependencia de las variables con el tiempo se corresponde con la respuesta de la señales a

la modulación.

Al desarrollar la admitancia en función de la parte real e imaginaria de la corriente de inyección

se llega a la expresión 2.10.

Sin embargo, al plantear la corriente de inyección como una señal senoidal para incluirla en

la admitancia, tal y como ya se ha hecho en los análisis previos, se tomará la fase de esta como

φiny (t) = fmod (t).

Si se desarrolla la expresión de la corriente de inyección para obtener la parte real e imaginaria

se obtiene
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Iiny = Iinye
j(φiny(t)−φ(t)) = Iinye

j(fmod(t)−(φ+∆φ(t))) = Iinye
j(fmod(t)−φ−∆φ(t))

= Iiny {cos (fmod (t)− φ−∆φ (t)) + j sin (fmod (t)− φ−∆φ (t))}

Ir = Iiny cos (fmod (t)− φ−∆φ (t))

Ii = Iiny sin (fmod (t)− φ−∆φ (t))



(2.58)

donde el término φ+ ∆φ (t) no puede ser extraído de la exponencial debido a que la fase puede

crecer inde�nidamente a causa de la modulación.

Así, si se sustituye Ir e Ii según 2.58, en 2.10 se obtiene la ecuación 2.59.

Ymi
(
Ir, Ii

)∣∣
Ir=0,Ii=0

≈ Ymi (0, 0) +

+Iiny
{
δY
δIr cos (fmod (t)− φi −∆φi (t)) + δY

δIi
sin (fmod (t)− φi −∆φi (t))

} (2.59)

En esta ecuación, Ymi (0, 0) es la admitancia en régimen libre para el caso de inyección nula

dependiente de la modulación. Esta se corresponde, formalmente, con la expresión 2.35, por lo que

2.59 queda

Ymi
(
Ir, Ii

)∣∣
Ir=0,Ii=0

≈ Yi + δY
δV ∆Vi (t) + δY

δω∆ω (t) +

+Iiny
{
δY
δIr cos (fmod (t)− φi −∆φi (t)) + δY

δIi
sin (fmod (t)− φi −∆φi (t))

} (2.60)

Siendo 2.60 la aproximación para el valor de la admitancia de los V COs cuando están inyectados

por una señal modulada.

Antes de plantear el sistema total se debe ajustar el valor de los coe�cientes de la red de acoplo

ya que, al variar la frecuencia debido a la modulación, los parámetros Y de la misma generalmente

cambiarán. En este caso se procederá de la misma forma que en el análisis de estabilidad haciendo un

desarrollo en serie de Taylor de dichos parámetros supuestos estos dependientes de ω (t). El resultado

será la expresión de la ecuación 2.44 considerando, una vez más, que la dependencia de ω con t es

consecuencia de la modulación y no una perturbación aleatoria.

Por lo que, para el análisis de envolvente compleja, el sistema 2.4 se puede aproximar por
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n∑
k=1

(
δki
(
Yi + δY

δV ∆Vi (t) + δY
δω∆ω (t) +

+δig
{
Iiny

(
δY
δIr cos (fmod (t)− φi −∆φi (t)) +

+ δY
δIi

sin (fmod (t)− φi −∆φi (t))
)})

+

+yik + δyik
δω ∆ω (t)

)
(Vk + ∆Vk (t)) ej(φk+∆φk(t)) = 0


(i = 1 · · ·n) (2.61)

Aplicando la aproximación de la ecuación 2.37 a la variación de amplitud, ya que la fase puede

crecer de forma inde�nida al estar modulada, en los términos de las tensiones de salida se obtiene

la ecuación 2.62.

n∑
k=1

(
δki
(
Yi + δY

δV ∆Vi (t) + δY
δω∆ω (t) +

+δig
{
Iiny

(
δY
δIr cos (fmod (t)− φi −∆φi (t)) +

+ δY
δIi

sin (fmod (t)− φi −∆φi (t))
)})

+

+yik + δyik
δω ∆ω (t)

)(
1 + ∆Vk(t)

Vk

)
Vke

j(φk+∆φk(t)) = 0


(i = 1 · · ·n) (2.62)

A partir de 2.62, se puede sustituir el término del desplazamiento en frecuencia ∆ω (t) aplicando

la aproximación de Kurokawa [15, 17] par obtener 2.63

n∑
k=1

(
δki

(
Yi

(
1 + ∆Vk(t)

Vk

)
+ δY

δV ∆Vi (t)
(

1 + ∆Vk(t)
Vk

)
+

+ δY
δω

(
˙∆φk (t)

(
1 + ∆Vk(t)

Vk

)
− j ˙∆Vk(t)

Vk

)
+

+δig
{
Iiny

(
δY
δIr cos (fmod (t)− φi −∆φi (t)) +

+ δY
δIi

sin (fmod (t)− φi −∆φi (t))
)}(

1 + ∆Vk(t)
Vk

))
+ yik

(
1 + ∆Vk(t)

Vk

)
+

+ δyik
δω

(
˙∆φk (t)

(
1 + ∆Vk(t)

Vk

)
− j ˙∆Vk(t)

Vk

))
Vke

jφkej∆φk(t) = 0



(i = 1 · · ·n) (2.63)

y si se simpli�ca la ecuación 2.63 eliminando los términos de perturbación de orden dos se obtiene

2.64. En este caso, la simpli�cación no afecta a los términos de las derivadas de fase ya que, al poder

crecer la fase inde�nidamente, su derivada no se puede considerar de pequeña amplitud.
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n∑
k=1

(
δki

(
Yi

(
1 + ∆Vk(t)

Vk

)
+ δY

δV ∆Vi (t) +

+ δY
δω

(
˙∆φk (t)

(
1 + ∆Vk(t)

Vk

)
− j ˙∆Vk(t)

Vk

)
+

+δig
{
Iiny

(
δY
δIr cos (fmod (t)− φi −∆φi (t)) +

+ δY
δIi

sin (fmod (t)− φi −∆φi (t))
)}(

1 + ∆Vk(t)
Vk

))
+ yik

(
1 + ∆Vk(t)

Vk

)
+

+ δyik
δω

(
˙∆φk (t)

(
1 + ∆Vk(t)

Vk

)
− j ˙∆Vk(t)

Vk

))
Vke

jφkej∆φk(t) = 0



(i = 1 · · ·n) (2.64)

tras reagrupar términos se pude escribir

n∑
k=1

{
δki Yi + yik +

(
δki
(
Yi + δY

δV Vi
)

+ yik
) ∆Vk(t)

Vk
+

+
(
δki

δY
δω + δyik

δω

)(
∆φ̇k (t)

(
1 + ∆Vk(t)

Vk

)
− j

˙∆Vk(t)
Vk

)
+

+Iinyδ
k
g

{
δY
δIr cos (fmod (t)− φk −∆φk (t)) +

+ δY
δIi

sin (fmod (t)− φk −∆φk (t))
}(

1 + ∆Vk(t)
Vk

)}
Vke

jφkej∆φk(t) = 0



(i = 1 · · ·n) (2.65)

para, a partir de 2.65, extraer las matrices de 2.66

¯̄MC = δki Yi + yik

¯̄MV =
(
δki
(
Yi + δY

δV Vi
)

+ yik
)

¯̄MV̇ = −j
(
δki

δY
δω + δyik

δω

)
¯̄Mφ̇ =

(
δki

δY
δω + δyik

δω

)
¯̄Tiny (t) = Iinyδ

k
g

{
δY
δIr cos (fmod (t)− φk −∆φk (t)) + δY

δIi
sin (fmod (t)− φk −∆φk (t))

}

(2.66)

y poder expresar todo el sistema en forma matricial
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{
¯̄MC + ¯̄Tiny (t) +

(
¯̄MV + ¯̄Tiny (t) + ¯̄Mφ̇

˙̄∆φ (t)
) ∆̄V (t)

V̄
+ ¯̄MV̇

˙̄∆V (t)

V
+ ¯̄Mφ̇

˙̄∆φ (t)

}
V̄ ejφ̄ej∆̄φ(t) = 0

(2.67)

2.67 también se puede expresar según la ecuación 2.68 si se trabaja con las derivadas de la

corriente δI
δIr y δI

δIi
en el término de inyección, en vez de las de la admitancia de salida δY

δIr y δY
δIi

.

{{
¯̄MC +

(
¯̄MV + ¯̄Mφ̇

˙̄∆φ (t)
)

∆̄V (t)
V̄

+ ¯̄MV̇

˙̄∆V (t)
V + ¯̄Mφ̇

˙̄∆φ (t)

}
V̄ ejφ̄+

+ ¯̄T Iiny (t)
(

1 + ∆̄V (t)
V̄

)}
ej∆̄φ(t) = 0

(2.68)

donde las matrices ¯̄MC , ¯̄MV , ¯̄MV̇ y ¯̄Mφ̇ son las mismas de 2.66 y, el término ¯̄T Iiny (t) vale

¯̄T Iiny (t) = ¯̄Tiny (t)Vke
jφk =

= Iinyδ
k
g

{
δI
δIr cos (fmod (t)− φk −∆φk (t)) + δI

δIi
sin (fmod (t)− φk −∆φk (t))

} (2.69)

En el sistema �nal las incógnitas son ∆̄V (t) y ∆̄φ (t) que se corresponden con la variación de la

tensiones y fases de salida de los V COs respecto a la modulación. Para obtenerlas se deberá integrar

en el tiempo las expresiones 2.67 o 2.68 a partir de los datos conocidos.

Para la resolución del sistema, se ha empleado el método de Euler regresivo obteniéndose las

derivadas respecto del tiempo ˙̄∆V (t) y ˙̄∆φ (t) por su expresión mediante el método de incrementos

�nitos entre dos instantes sucesivos, el anterior ti−1 y el actual ti, partiendo de una condición inicial

para el instante to = 0.

∆V̇k (ti) = ∆Vk(ti)−∆Vk(ti−∆t)
∆t

∆φ̇k (ti) = ∆φk(ti)−∆φk(ti−∆t)
∆t

 ⇒
∆V̇k (to) = 0

∆φ̇k (to) = 0

 (2.70)

De esta forma, se puede realizar una optimización del sistema en cada ti a partir de las soluciones

obtenidas en el instante ti−1, lo que permite estudiar el comportamiento del mismo cuando se

inyectan señales moduladas. Para comprobar el resultado de la aproximación, se ha realizado una

simulación de un array mediante la envolvente compleja en el ejemplo del apéndice A.3.

A partir de los datos obtenidos, se puede calcular el espectro de la envolvente alrededor de la

portadora mediante la FFT (Fast Fourier Transform) o determinar el efecto sobre las fases de

las tensiones de salida de los elementos en los arrays, tal y como se muestra en la �gura 2.9.
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Figura 2.9: Espectro, izquierda, alrededor de la frecuencia de oscilación para los elementos
de la columna central de un array de 3x3 elementos y evolución de la fase de la
envolvente en el tiempo, derecha, cuando se inyecta al circuito una señal modulada
en fase. Comparación de los valores obtenidos mediante la FSA con la solución de
la envolvente compleja en el ADS.

2.4. Ruido de fase

En el análisis de osciladores el ruido de fase es un parámetro esencial que puede afectar muy

negativamente a los sistemas, debido a que su efecto es muy complicado de suprimir al trasladar

parte de la potencia de la señal a las proximidades de la frecuencia fundamental. Por este motivo, se

hace especialmente necesario el disponer de métodos que permitan poder estimarlo de forma �able

y que posibiliten el garantizar que se cumplen con las especi�caciones de ruido deseadas durante el

proceso de diseño.

Los arrays de osciladores sincronizados producen una reducción en el ruido de fase global. Este

fenómeno se produce por trabajar en régimen sincronizado. En este régimen, la interacción en el

sistema entre los V COs produce que cada elemento del array se oponga a la variación aleatoria de

la fase en las señales del resto [1, 2, 8, 19], reduciéndose así las desviaciones en todo el conjunto.

La formulación semianalítica permite estimar la respuesta de ruido del array completo [1, 8]

a partir de una caracterización previa del elemento base del circuito. Esto servirá para garantizar

que se cumplen con las especi�caciones deseadas en los sistemas o para poder encontrar aquellas

topologías que producen menores niveles de ruido.

Al igual que en los análisis de estabilidad y de envolvente compleja, la respuesta de ruido se

estima introduciendo una perturbación, en este caso debida al ruido, en las variables del sistema

sobre una solución estacionaria previamente calculada. Por lo que las tensiones, las variables de

control, la frecuencia angular y, en el supuesto de régimen inyectado, la corriente de inyección se

considerarán datos conocidos. También será necesario introducir los valores propios de las fuentes

de ruido en los sistemas, tomándose estos de una caracterización previa de los osciladores base.

En el análisis de ruido se distinguirá entre el caso de régimen libre e inyectado ya que las fuentes
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Figura 2.10: Esquema general de un array en régimen de libre oscilación, conectado a través
de una red de acoplo, con fuentes de ruido presentes en el circuito.

de ruido consideradas para cada uno son diferentes. En las simulaciones de régimen libre se incluirá

el efecto de las fuentes de ruido blanco y las de tipo �icker [1]. Por otro lado y para simpli�car el

análisis, para el régimen inyectado solo se contemplará el ruido blanco presente en el circuito, que

permitirá caracterizar la respuesta lejos de la oscilación, y el ruido de fase de la señal de inyección.

Este último se trasladará a la salida del circuito en la proximidad de la frecuencia fundamental como

si de una modulación se tratase [1].

2.4.1. Ruido de fase en régimen libre

Para el análisis de ruido de fase en los arrays de osciladores lo que se hará será introducir una

fuente de ruido a la salida de cada V CO como se puede ver en la �gura 2.10. Esto es posible gracias

a que, en trabajos previos [1, 20], se ha comprobado que es posible el sustituir las fuentes de ruido

presentes en un circuito por una única fuente equivalente.

En el análisis del ruido en régimen libre dicha fuente, cuyo valor debe haber sido obtenido para el

oscilador base con anterioridad, está compuesta por dos señales: una fuente de ruido blanco, Iwi (t),

que afecta a todas las frecuencias y una fuente de tipo �icker que se modela como ruido coloreado,

limitado en banda, en torno a DC y a la que se denominará Ici (t).

Se puede ver que el esquema de la �gura 2.10 es muy similar al de la �gura 2.1, correspondiente al

análisis de las soluciones estacionarias en régimen libre, siendo la principal diferencia la presencia de
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las fuentes de ruido en los nodos de análisis para cada V CO. Gracias a estas similitudes, el análisis

del circuito se puede plantear siguiendo el mismo esquema.

Considerando el efecto de las fuentes de ruido se puede ver que en cada puerto de la red de

acoplo se cumple la ecuación 2.71.

Ii + IV COi = INi ⇒ Ii = INi − IV COi (i = 1 · · ·n) (2.71)

También, si se aplica la ley de Ohm, se puede escribir

IV COi = Vi/Zi = ViYi (i = 1 · · ·n) (2.72)

En la �gura 2.10, los parámetros Y para la red de acoplo son los mismos que en la �gura 2.1,

correspondiéndose con la ecuación 2.1. Si se sustituye 2.72 en 2.71 y el resultado en el sistema 2.1

se obtiene

IN1 = V1Y1 + V1y11 + V2y12 + · · ·+ Vny1n

IN2 = V2Y2 + V1y21 + V2y22 + · · ·+ Vny2n

...

INn = VnYn + V1yn1 + V2yn2 + · · ·+ Vnynn

 (2.73)

o, lo que es lo mismo

ViYi +
n∑
k=1

Vkyik = INi (i = 1 · · ·n) (2.74)

La expresión 2.74 se puede particularizar para la frecuencia fundamental pero, debido a la pre-

sencia de la fuente de ruido coloreado, se debe extender también al armónico de DC. Así se obtiene

el sistema

n∑
k=1

(
δki Gi + gik

)
Ak = I0

wi + I0
ci

n∑
k=1

(
δki Yi + yik

)
Vke

jφk = I1
wi

 (i = 1 · · ·n) (2.75)

Donde ya se han indicado las fuentes de ruido correspondientes a cada armónico en 2.75.

Para poder resolver el sistema de la ecuación 2.75, una vez más, es necesario conocer el valor de

las admitancias de los V COs pero para los dos armónicos Gi e Yi. Para obtener una expresión que

permita estimar estas se procederá de la misma forma que en los análisis anteriores, esto es, a partir

de un desarrollo en serie de Taylor en cada frecuencia.

56



CAPÍTULO 2. FORMULACIÓN SEMIANALÍTICA APLICADA A ARRAYS DE
OSCILADORES ACOPLADOS

Desarrollando la admitancia para los dos armónicos se obtiene



Gi (Ai, Vi, ωo, ηi) ≈ Go︸︷︷︸
=0

+ δG
δA (Ai −Ao) + δG

δV (Vi − Vo) + δG
δω (ω − ωo) + δG

δη (ηi − ηo)

Yi (Ai, Vi, ωo, ηi) ≈ Yo︸︷︷︸
=0

+ δY
δA (Ai −Ao) + δY

δV (Vi − Vo) + δY
δω (ω − ωo) + δY

δη (ηi − ηo)
(2.76)

En 2.76, se ha añadido la amplitud de la tensión en el armónico de DC, Ai, al conjunto de

variables en ambos desarrollos. Esto obliga a introducir una derivada adicional, δYδA , a la expresión

de la admitancia Yi, la cual no aparece en la ecuación 2.5 obtenida en el análisis estacionario. Los

términos de orden cero de los desarrollos de Taylor valen 0 ya que, para el oscilador aislado, la

condición de admitancia nula [21] se puede extender a todas las frecuencias armónicas.

De forma similar a como se hiciera en el análisis de estabilidad, para analizar el ruido se intro-

ducirá una perturbación aleatoria que contemplará la dependencia con el tiempo de las variables del

sistema. Así, estas pasan a expresarse según 2.77.

Ai (t) = Ai + ∆Ai (t)

Vi (t) = Vi + ∆Vi (t)

φi (t) = φi + ∆φi (t) + θ (t)

(2.77)

En 2.77 ∆Ai (t), ∆Vi (t) representan las perturbaciones aleatorias debidas al ruido de las ampli-

tudes en los distintos armónicos. Además, para facilitar el análisis, se ha dividido la perturbación de

la fase en dos: ∆φi (t) que es una componente de pequeña amplitud especí�ca de cada V CO y θ (t)

que es una perturbación común a todos los osciladores. Esta última puede crecer inde�nidamente

debido a la naturaleza autónoma de los elementos del sistema [8].

La frecuencia angular se perturbará con una expresión formalmente idéntica a 2.32, considerando

que ∆ω (t) es debida al ruido, para hacer más adelante la sustitución según el análisis de Kurokawa.

Si se sustituye las variables perturbadas de las ecuaciones 2.77 y 2.32 en el desarrollo de Taylor

de la ecuación 2.76 se obtiene la expresión 2.78, equivalente a 2.35 pero para los dos armónicos

considerados. En esta expresión, el desarrollo en función de las variables perturbadas se puede dividir

en dos componentes: una coincidente con el valor de la solución estacionaria y otra correspondiente

a un término adicional dependiente de la perturbación.

57



2.4. Ruido de fase



Gi (Ai, Vi, ωo, ηi) ≈ Gi︸︷︷︸
sol est

+
δG

δA
∆Ai (t) +

δG

δV
∆Vi (t) +

δG

δω
∆ω (t)︸ ︷︷ ︸

perturbación

Yi (Ai, Vi, ωo, ηi) ≈ Yi︸︷︷︸
sol est

+
δY

δA
∆Ai (t) +

δY

δV
∆Vi (t) +

δY

δω
∆ω (t)︸ ︷︷ ︸

pertubación

(2.78)

En 2.78 las derivadas coinciden con las de la ecuación 2.76 al realizar el desarrollo sobre el mismo

punto que para el análisis estacionario.

Para poder seguir el análisis se debe caracterizar el efecto de las perturbaciones sobre los pa-

rámetros de la red de acoplo. Una vez más, para ello se desarrollarán los parámetros Y mediante

un desarrollo en serie de Taylor, esta vez en cada uno de los armónicos. Esto permitirá obtener la

ecuación 2.79 donde, al igual que en 2.78, resulta en dos términos, uno que se corresponde con la

solución estacionaria y otro que es debido a la perturbación en el sistema a causa del ruido.



gik (ω) ≈ gik︸︷︷︸
sol est

+
δgik
δω

∆ω (t)︸ ︷︷ ︸
perturbación

yik (ω) ≈ yik︸︷︷︸
sol est

+
δyik
δω

∆ω (t)︸ ︷︷ ︸
pertubación

(2.79)

En 2.79, al igual que en 2.44, solo se considera la dependencia con la frecuencia angular ya que,

al ser la red de acoplo pasiva, se considera que es la única variable que afecta a la respuesta de esta

en el sistema.

Sustituyendo 2.78 y 2.79 en 2.75 se llega al sistema

n∑
k=1

(
δki
(
Gi + δG

δA∆Ai (t) + δG
δV ∆Vi (t) + δG

δω∆ω (t)
)

+

+
(
gik + δgik

δω ∆ω (t)
))

(Ak + ∆Ak (t)) = I0
wi + I0

ci

n∑
k=1

(
δki
(
Yi + δY

δA∆Ai (t) + δY
δV ∆Vi (t) + δY

δω∆ω (t)
)

+

+
(
yik + δyik

δω ∆ω (t)
))

(Vk + ∆Vk (t)) ej(φk+∆φk(t)+θ(t)) = I1
wi


(i = 1 · · ·n) (2.80)

donde, si se aplica la aproximación de la ecuación 2.37 a las tensiones de salida en el primer

armónico en 2.80, permite escribir
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n∑
k=1

(
δki
(
Gi + δG

δA∆Ai (t) + δG
δV ∆Vi (t) + δG

δω∆ω (t)
)

+

+
(
gik + δgik

δω ∆ω (t)
))(

1 + ∆Ak(t)
Ak

)
Ak = I0

wi + I0
ci

n∑
k=1

(
δki
(
Yi + δY

δA∆Ai (t) + δY
δV ∆Vi (t) + δY

δω∆ω (t)
)

+

+
(
yik + δyik

δω ∆ω (t)
))(

1 + j∆φk (t) + ∆Vk(t)
Vk

)
Vke

jφkejθ(t) = I1
wi


(i = 1 · · ·n) (2.81)

En 2.81 , no se ha aplicado la aproximación a la componente común θ (t) en las fases de salida de

los V COs debido a que esta puede crecer inde�nidamente, por lo que no se puede linealizar respecto

a ella.

En este punto será útil aplicar la expresión 2.82 a los términos asociados a las perturbaciones en

frecuencias, ya que tiene en cuenta la dependencia de φ con t al calcular la derivada.

d

dt

[(
1 + jς (t) +

∆X (t)

X

)
Xej(θ+φ(t))

]
'

(
j
(
ς̇ + φ̇

)
+

˙∆X

X

)
Xej(θ+φ(t)) (2.82)

Eliminado el término ∆ω (t) empleando el análisis de Kurokawa [15, 17] y, aplicando la apro-

ximación de la ecuación 2.82 a la derivada en el tiempo de la tensión perturbada se puede, tras

reorganizar términos, escribir el sistema

n∑
k=1

((
δki Gi + gik

) (
1 + ∆Ak(t)

Ak

)
+ δki

(
δG
δA∆Ai (t) + δG

δV ∆Vi (t)
)
−

−j
(
δki

δG
δω + δgik

δω

)
˙∆Ak(t)
Ak

)
Ak = I0

wi + I0
ci

n∑
k=1

((
δki Yi + yik

) (
1 + j∆φk (t) + ∆Vk(t)

Vk

)
+ δki

(
δY
δA∆Ai (t) + δY

δV ∆Vi (t)
)

+

+
(
δki

δY
δω + δyik

δω

)(
˙∆φk (t) + θ̇ (t)− j ˙∆Vk(t)

Vk

))
Vke

jφkejθ(t) = I1
wi


(i = 1 · · ·n)

(2.83)

donde, en 2.83, se han simpli�cado los términos de la ecuación 2.84, pertenecientes a la solución

estacionaria en cada armónico, ya que suman 0.

n∑
k=1

(
δki Gi + gik

)
Ak = 0

n∑
k=1

(
δki Yi + yik

)
Vke

jφk = 0

 (i = 1 · · ·n) (2.84)
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tras reorganizar términos para separar las incógnitas (∆Ai (t) , ∆Vi (t) , ∆φi (t)) y sus respectivas

derivadas, el sistema queda

n∑
k=1

((
δki
(
Gi +Ai

δG
δA

)
+ gik

) ∆Ak(t)
Ak

+ δki
δG
δV ∆Vi (t)−

−j
(
δki

δG
δω + δgik

δω

)
˙∆Ak(t)
Ak

)
Ak = I0

wi + I0
ci

n∑
k=1

(
δki

δY
δA∆Ai (t) +

(
δki
(
Yi + Vi

δY
δV

)
+ yik

) ∆Vk(t)
Vk

+ j
(
δki Yi + yik

)
∆φk (t) +

+
(
δki

δY
δω + δyik

δω

)(
˙∆φk (t) + θ̇ (t)− j ˙∆Vk(t)

Vk

))
Vke

jφk = I1
wie
−jθ(t)


(i = 1 · · ·n)

(2.85)

que, de forma matricial, se puede expresar con el sistema de ecuaciones de 2.86


¯̄M0
A∆̄A+ ¯̄M0

V ∆̄V + ¯̄M0
Ȧ

˙̄∆A = Ī0
w + Ī0

c

¯̄M1
A∆̄A+ ¯̄M1

V ∆̄V + ¯̄M1
φ∆̄φ+ ¯̄M1

V̇
˙̄∆V + ¯̄M1

φ̇
˙̄∆φ+ M̄1

θ̇
θ̇ (t) = Ī1

we
−jθ(t)

(2.86)

donde las incógnitas, con sus respectivas derivadas temporales, están contenidas en los vectores

∆̄A(nx1) = [∆A1 (t) , · · · ,∆An (t)]t

∆̄V (nx1) = [∆V1 (t) , · · · ,∆Vn (t)]t

∆̄φ(nx1) = [∆φ1 (t) , · · · ,∆φn (t)]t

˙̄∆A(nx1) =
[

˙∆A1 (t) , · · · , ˙∆An (t)
]t

˙̄∆V(nx1) =
[

˙∆V1 (t) , · · · , ˙∆Vn (t)
]t

˙̄∆φ(nx1) =
[

˙∆φ1 (t) , · · · , ˙∆φn (t)
]t (2.87)

y las corrientes de ruido agrupadas según

Ī0
w(nx1)

=
[
I0
w1
, · · · , I0

wn

]t
Ī0
c(nx1)

=
[
I0
c1 , · · · , I

0
cn

]t
Ī1
w(nx1)

=
[
I1
w1
, · · · , I1

wn

]t (2.88)

las matrices de coe�cientes, para la ecuación de DC, toman los valores

¯̄M0
A(nxn)

= δki
(
Gi + δG

δAAi
)

+ gik

¯̄M0
V = δki

δG
δV Ai

¯̄M0
Ȧ(nxn)

= −j
(
δki

δG
δω + δgik

δω

)
 i = 1 · · ·n (fila)

k = 1 · · ·n (columna)

 (2.89)
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y, para la ecuación del armónico fundamental, se tienen las matrices

¯̄M1
A(nxn)

= δki
δY
δAVie

jφi

¯̄M1
V(nxn)

=
(
δki
(
Yi + δY

δV Vi
)

+ yik
)
ejφk

¯̄M1
φ(nxn)

= j
(
δki Yi + yik

)
Vke

jφk

¯̄M1
V̇(nxn)

= −j
(
δki

δY
δω + δyik

δω

)
ejφk

¯̄M1
φ̇(nxn)

=
(
δki

δY
δω + δyik

δω

)
Vke

jφk

 i = 1 · · ·n (fila)

k = 1 · · ·n (columna)

 (2.90)

junto al vector

M̄1
θ̇(nx1)

=
n∑
k=1

(
δki

δY
δω + δyik

δω

)
Vke

jφk (i = 1 · · ·n) (2.91)

Reagrupando las matrices se puede escribir el sistema en una única ecuación

¯̄MX∆̄X + ¯̄MẊ
˙̄∆X + T̄θ̇θ̇ (t) = Īw + Īc (2.92)

donde los términos son

∆̄X(3nx1) =

 ∆̄A

∆̄V

∆̄φ


˙

˙̄∆X(3nx1) =


˙̄∆A
˙̄∆V
˙̄∆φ



¯̄MX(3nx3n)
=


¯̄M0
A

¯̄M0
V

¯̄0
¯̄M1
A

¯̄M1
V

¯̄M1
φ

¯̄M1∗
A

¯̄M1∗
V

¯̄M1∗
φ

 ¯̄MẊ(3nx3n)
=


¯̄M0
Ȧ

¯̄0 ¯̄0
¯̄0 ¯̄M1

V̇
¯̄M1
φ̇

¯̄0 ¯̄M1∗
V̇

¯̄M1∗
φ̇



T̄θ̇(3nx1) =

 0̄

M̄1
θ̇

M̄1∗
θ̇



Īw(3nx1)
=

 Ī0
w

Ī1
we
−jθ(t)(

Ī1
we
−jθ(t))∗

 Īc(3nx1) =

 Ī0
c

0̄

0̄

 (2.93)
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Teniendo en cuenta que ¯̄MX es singular [8], se puede de�nir un vector V̄1(3nx1) tal que cumpla

V̄ +
1

¯̄MX = 0̄+ (2.94)

con lo que la ecuación 2.92 queda

θ̇ = V̄ +
1 Īw + V̄ +

1 Īc (2.95)

tras imponer las condiciones

V̄ +
1 T̄θ̇ = 1 V̄ +

1
¯̄MẊ

˙̄∆X = 0 (2.96)

El espectro de ruido de fase es la convolución de la componente debida a la fuente �icker con la

debida al ruido blanco que, lejos de la portadora, viene dado por:

〈θ (Ω)〉2 =
V̄ +

1

Ω2
[Γc (Ω) + Γw] V̄1 (2.97)

donde, en 2.97, Γx es la correlación de las fuentes de ruido que deben ser introducidas como un

dato en el sistema.

Para obtener el espectro de ruido se debe multiplicar 2.92 por el proyector ¯̄P(3nx3n) = ¯̄I(3nx3n) −
T̄θ̇V̄

+
1

¯̄MX∆̄X + ¯̄MẊ
˙̄∆X = P Īw + P Īc (2.98)

Que se puede expresar, al convertirla al dominio de la frecuencia, según

∆̄X (Ω)
[

¯̄MX + jΩ ¯̄MẊ

]
= ¯̄P

{
Īw (Ω) + Īc (Ω)

}
⇒

⇒ ∆̄X (Ω) =
[

¯̄MX + jΩ ¯̄MẊ

]−1 ¯̄P
{
Īw (Ω) + Īc (Ω)

} (2.99)

donde se puede de�nir la matriz 2.100

¯̄TA(3nx3n)
(Ω) =

[
¯̄MX + jΩ ¯̄MẊ

]−1 ¯̄P (2.100)

y, a partir de 2.99 y 2.100, se puede escribir

∆̄X (Ω) = ¯̄TA (Ω)
{
Īw (Ω) + Īc (Ω)

}
(2.101)
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Para el análisis del ruido se desea conocer por separado las componentes ∆̄V y ∆̄φ. Para ello se

usan los proyectores ¯̄PV(nx3n) y
¯̄Pφ(nx3n) que permitirán extraerlas a partir de ∆̄X (Ω).

Se tiene entonces que, a partir de estos, se cumple

∆̄V = ¯̄PV ∆̄X

∆̄φ = ¯̄Pθ∆̄X

 (2.102)

Las componentes de ruido son

∆Ui = ∆Vi + jVi∆φi (i = 1 · · ·n) (2.103)

y el vector de ruido queda

∆̄U (nx1) =
[

¯̄PV + j ¯̄V ¯̄Pθ

]
∆̄X = ¯̄Q(nx3n)∆̄X (2.104)

por lo que la distribución espectral de potencia de este vale

〈
∆̄U (Ω) ∆̄U (Ω)+〉 = ¯̄Q ¯̄TA (Ω) {Γc (Ω) + Γw} ¯̄TA (Ω)+ ¯̄Q+ (2.105)

En el análisis de ruido de fase en los arrays de osciladores lo habitual es comparar los niveles de

ruido de los elementos del sistema con los que presentan estando aislados. Esto permite determinar

el efecto del sincronismo en la respuesta de ruido. Este se suele representar en forma de potencia

relativa al nivel de señal, ya que las potencias de salida no suelen coincidir, obteniéndose una curva

como la de la �gura 2.11 que ha sido calculada en el ejemplo del apéndice A.4.

En esta imagen se obtiene una reducción mínima del ruido de unos 10 dB respecto a la esti-

mación realizada en el V CO aislado, incrementándose en aquellos elementos con un mayor número

de conexiones. Tal y como se puede ver en la �gura 2.11, la posibilidad de reducir los niveles de

ruido como consecuencia de la interacción entre los V COs es una ventaja añadida de este tipo de

estructuras.

2.4.2. Ruido de fase en régimen inyectado

Al introducir una fuente de inyección en el circuito el ruido de fase de esta afecta, debido a la

sincronía en fase entre la inyección y el V CO, a las señales de salida y, por el mismo fenómeno, se

extiende al resto de elementos del array.

Así, el espectro de ruido de los V COs en régimen inyectado resulta de la combinación entre

el ruido de fase de inyección, en la proximidad de la portadora, y el ruido de fase propio de cada
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Figura 2.11: Ruido de fase en régimen libre de cada oscilador de un array de 3x3 elementos
para la solución con desfase 0o. En el cálculo de ruido se ha considerado tanto
la presencia de ruido de �icker, tramo de pendiente de 10 dB/dec, como blanco.
Comparación con la respuesta de ruido del oscilador aislado obtenida con las
mismas fuentes en ADS.

oscilador lejos de la misma [1]. Por esto, si la señal de inyección presenta un espectro de ruido de

fase mejor que el de los V COs en torno a la portadora, el sistema inyectado mejora la respuesta del

sistema reduciendo la potencia de ruido de fase a la salida.

A su vez y al igual que en el análisis de ruido en régimen libre, al estar los V COs sincronizados,

se produce una reducción del ruido de fase en la señales de salida de los osciladores respecto a la

que estos presentan cuando están aislados.

Para modelar el sistema en presencia de fuentes de ruido se pueden obtener las ecuaciones del

mismo a partir de un esquema como el de la imagen de la �gura 2.12. En esta se han incluido dos

tipos de fuentes de ruido: por una parte una fuente de ruido blanco conectada en el nodo de salida

de cada oscilador donde se unen con la red de acoplo que, a la frecuencia fundamental, presenta

una corriente de valor INi y, por otro lado, la perturbación debida al ruido de fase de la señal de

inyección, que en la �gura 2.12 se ha indicado con el superíndice ′p′ en la corriente de inyección, Ipiny.

Al igual que al analizar el sistema en régimen libre, la fuente de ruido blanco en la salida de cada

oscilador es equivalente al conjunto de todas las fuentes de ruido propias presentes en los mismos.

A partir de la �gura 2.12 se empleará un análisis similar al realizado en el caso del análisis de

ruido en régimen libre para obtener el sistema de ecuaciones que representa al circuito. Para ello,

se considerará que el generador de inyección está contenido en la admitancia Yg al resolver el array.

De esta forma, procediendo de la misma manera que con el circuito de la �gura 2.10, se llega a una
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Figura 2.12: Esquema general de un array, conectado a través de una red de acoplo, con fuentes
de ruido presentes en el circuito.

expresión idéntica a 2.74. Esta queda expresada según 2.106 si se particulariza para el armónico

fundamental.

Vie
jφiYi +

n∑
k=1

Vke
jφkyik = INi (i = 1 · · ·n) (2.106)

El análisis de ruido en régimen inyectado consistirá en introducir el ruido en el sistema como un

conjunto de variables aleatorias dependientes del tiempo para, tras operar, poder obtener a partir

de los parámetros conocidos una expresión que nos permita estimar la potencia de ruido.

Una vez más, partiendo de la expresión 2.106 se obtendrá una aproximación de las admitancias

de los elementos mediante un desarrollo en serie de Taylor, centrado en el punto de trabajo de

régimen libre elegido y dependiente de los parámetros del sistema.

Al introducir las fuentes de ruido como variables aleatorias las variables del sistema quedan

φiny (t) = φiny + ψ (t)

Vi (t) = Vi + ∆Vi (t)

ω (t) = ω + ∆ω (t)

φi (t) = φi + ∆φi (t) + ψ (t)

(2.107)
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Donde 2.107 es formalmente equivalente a las ecuaciones 2.77 y 2.31 en los análisis anteriores en

los que se introducían componentes dependientes del tiempo. Además, para este caso, se ha incluido

la componente ψ (t) de ruido en la fase de la señal de inyección. Este término se traslada a la salida

de los V COs como consecuencia del sincronismo entre los osciladores y el generador auxiliar.

El procedimiento que se seguirá en este punto es análogo al empleado en los análisis de estabilidad

y envolvente compleja aplicando las perturbaciones en el tiempo de las variables en el cálculo de los

desarrollos de Taylor de la admitancia.

Tal y como se ha venido haciendo hasta ahora se separarán las admitancias de los V COs en

dos tipos diferenciando entre el elemento inyectado y el resto de osciladores que no tienen ningún

generador externo conectado. De este modo, la expresión de la admitancia de los osciladores libres

dependiente de las variables perturbadas se corresponderá con la ecuación 2.35, cambiando en la

expresión el signi�cado de las perturbaciones y no su forma.

Por otra parte, inicialmente, se considerará que la admitancia del oscilador inyectado está afec-

tada por el ruido de fase del generador. Por esta razón, se debe plantear el desarrollo de la expresión

de la corriente para determinar el modo en el que el término ψ (t) in�uye. La expresión de de la

corriente de inyección se puede escribir, para una frecuencia ω = ωiny (t), según la ecuación 2.108.

Ipiny = Iinye
j(φiny(t)−φ(t)) = Iinye

j((φiny+ψ(t))−(θi+∆φi(t)+ψ(t))) =

= Iinye
j(φiny+ψ(t)−φi−∆φi(t)−ψ(t)) = Iinye

j(φiny−φi−∆φi(t))

(2.108)

En esta ecuación, el término ψ (t) desaparece al referenciar la fase de la corriente respecto a la

de salida del oscilador ya que los desplazamientos debidos al ruido se trasladan directamente de un

nodo a otro, manteniéndose la diferencia de fase entre estas señales. A la ecuación 2.108 se le puede

aplicar la aproximación de la ecuación 2.37 para linealizarla reescribiendo la corriente como

Iinye
j(φiny−φ−∆φ(t)) ≈ (1− j∆φ (t)) Iinye

j(φiny−φ) (2.109)

Por lo que, en 2.109, la corriente de inyección resulta idéntica a la que se obtiene en el análisis de

estabilidad, ecuación 2.38, con lo que el desarrollo de la admitancia dependiente de esta es el mismo.

Además, como la expresión de la admitancia de los osciladores en régimen libre también coincide

con la obtenida en dicho análisis, la expresión �nal resultante se corresponde con 2.43.

Tras obtener las expresiones de la admitancia y antes de plantear el sistema perturbado por

las fuentes de ruido hay que ajustar la expresión de los coe�cientes de la red de acoplo. Estos

normalmente, cambiaran de valor al desplazarse la frecuencia debido al ruido. Para ello también se

plantean dichos coe�cientes a partir de un desarrollo en serie de Taylor resultando, como se ha visto

en los análisis previos, en la ecuación 2.44 que tiene una componente debida a la solución estacionaria

y otra como consecuencia del ruido, al igual que la admitancia de los V COs.
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Así, si se sustituye 2.43 y 2.44 en el sistema de la expresión 2.106 se obtiene el sistema para el

array inyectado.

n∑
k=1

(
δki
(
Yi + δigTiny + δY

δV ∆Vi (t) + δY
δω∆ω (t) + δigTpiny∆φi (t)

)
+

+yik + δyik
δω ∆ω (t)

)
(Vk + ∆Vk (t)) ej(φk+∆φk(t)+ψ(t)) = INi

 (i = 1 · · ·n) (2.110)

En 2.110, también se han incluido las perturbaciones en la amplitud y la fase de las tensiones

de salida y, una vez más, la delta δig hace referencia al V CO donde está conectado la fuente de

inyección, ya que estos términos solo afectan a ese oscilador en particular. Aquí se puede ver que el

ruido de fase del generador se ha trasladado a las tensiones a través de la expresión de su fase.

Para poder operar se lienalizan las tensiones de salida perturbadas según la aproximación de la

ecuación 2.37 de la misma forma que se ha hecho con la corriente de inyección.

n∑
k=1

(
δki
(
Yi + δigTiny + δY

δV ∆Vi (t) + δY
δω∆ω (t) + δigTpiny∆φi (t)

)
+

+yik + δyik
δω ∆ω (t)

)(
1 + j (∆φk (t) + ψ (t)) + ∆Vk(t)

Vk

)
Vke

jφk = INi

 (i = 1 · · ·n) (2.111)

Operando en 2.111, tras aplicar Kurokawa [15, 17] para eliminar los términos ∆ω (t) y así poder

expresar el sistema en función únicamente de las perturbaciones de amplitud, ∆Vi (t), fase, ∆φi (t),

y el ruido debido a la señal ψ (t), con sus respectivas derivadas en función del tiempo ˙∆Vi (t), ˙∆φi (t)

y ψ̇ (t), se llega al sistema 2.112.

n∑
k=1

(
δki

((
Yi + δigTiny

) (
1 + j (∆φk (t) + ψ (t)) + ∆Vk(t)

Vk

)
+

+ δY
δV ∆Vi (t)

(
1 + j (∆φk (t) + ψ (t)) + ∆Vk(t)

Vk

)
+ δY

δω

(
˙∆φk (t) + ψ̇ (t)− j ˙∆Vk(t)

Vk

)
+

+δigTpiny∆φi (t)
(

1 + j (∆φk (t) + ψ (t)) + ∆Vk(t)
Vk

))
+

+yik

(
1 + j (∆φk (t) + ψ (t)) + ∆Vk(t)

Vk

)
+ δyik

δω

(
˙∆φk (t) + ψ̇ (t)− j ˙∆Vk(t)

Vk

))
Vke

jφk = INi



(i = 1 · · ·n)

(2.112)

La ecuación 2.112 se puede simpli�car eliminando los términos de perturbación de orden dos.
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n∑
k=1

(
δki

((
Yi + δigTiny

) (
1 + j (∆φk (t) + ψ (t)) + ∆Vk(t)

Vk

)
+ δY

δV ∆Vi (t) +

+ δY
δω

(
˙∆φk (t) + ψ̇ (t)− j ˙∆Vk(t)

Vk

)
+ δigTpiny∆φi (t)

)
+

+yik

(
1 + j (∆φk (t) + ψ (t)) + ∆Vk(t)

Vk

)
+ δyik

δω

(
˙∆φk (t) + ψ̇ (t)− j ˙∆Vk(t)

Vk

))
Vke

jφk = INi


(i = 1 · · ·n)

(2.113)

Además, se tiene que cumplir la expresión 2.114 ya que los términos del análisis estacionario

suman 0 y el sistema es invariante frente a desplazamientos globales de fase.

(1 + jψ (t))
n∑
k=1

(
δki
(
Yi + δigTiny

)
+ yik

)
Vke

jφk = 0 (i = 1 · · ·n) (2.114)

Por lo que se puede simpli�car el sistema 2.113 eliminando estos términos. De esta forma, queda

la expresión 2.115.

n∑
k=1

(
δki

((
Yi + δigTiny

) (
j∆φk (t) + ∆Vk(t)

Vk

)
+ δY

δV ∆Vi (t) +

+ δY
δω

(
˙∆φk (t) + ψ̇ (t)− j ˙∆Vk(t)

Vk

)
+ δigTpiny∆φi (t)

)
+

+yik

(
j∆φk (t) + ∆Vk(t)

Vk

)
+ δyik

δω

(
˙∆φk (t) + ψ̇ (t)− j ˙∆Vk(t)

Vk

))
Vke

jφk = INi


(i = 1 · · ·n)

(2.115)

Operando y reagrupando los términos de 2.115 el sistema, �nalmente, queda

n∑
k=1

((
δki
(
Yi + δigTiny + δY

δV Vi
)

+ yik
) ∆Vk(t)

Vk
+

+j
(
δki
(
Yi + δig

(
Tiny − jTpiny

))
+ yik

)
∆φk (t) +

+
(
δki

δY
δω + δyik

δω

)(
˙∆φk (t)− j ˙∆Vk(t)

Vk

))
Vke

jφk = INi − ψ̇ (t)
n∑
k=1

(
δki

δY
δω + δyik

δω

)
Vke

jφk


(i = 1 · · ·n)

(2.116)

que se puede escribir de forma matricial como

¯̄MV ∆̄V + ¯̄Mφ∆̄φ+ ¯̄MV̇
˙̄∆V + ¯̄Mφ̇

˙̄∆φ = ĪN + M̄ψ̇ψ̇ (2.117)
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El vector ψ̇ está asociado a la potencia de ruido de fase de la fuente de inyección que será incluida

como un dato del sistema, ya que se debe conocer. A su vez, el vector de fuentes de ruido blanco ĪN
está asociado a la potencia del mismo y también es un dato de entrada necesario para poder resolver

el sistema de ecuaciones.

Los términos de incrementos son los vectores columna de�nidos según

∆̄V
∣∣
(nx1)

= (∆V1 (t) , · · · ,∆Vn (t))t

∆̄φ
∣∣
(nx1)

= (∆φ1 (t) , · · · ,∆φn (t))t

˙̄∆V
∣∣∣
(nx1)

=
(

˙∆V1 (t) , · · · , ˙∆Vn (t)
)t

˙̄∆φ
∣∣∣
(nx1)

=
(

˙∆φ1 (t) , · · · , ˙∆φn (t)
)t

(2.118)

y las matrices de coe�cientes son

¯̄MV

∣∣∣
(nxn)

=
(
δki
(
Yi + δigTiny + δY

δV Vi
)

+ yik
)
ejφk

¯̄Mφ

∣∣∣
(nxn)

= j
(
δki
(
Yi + δig

(
Tiny − jTpiny

))
+ yik

)
Vke

jφk

¯̄MV̇

∣∣∣
(nxn)

= −j
(
δki

δY
δω + δyik

δω

)
ejφk

¯̄Mφ̇

∣∣∣
(nxn)

=
(
δki

δY
δω + δyik

δω

)
Vke

jφk

 i = 1 · · ·n (fila)

k = 1 · · ·n (columna)



(2.119)

El término M̄ψ̇ es un vector de coe�cientes cuyo valor es

M̄ψ̇

∣∣∣
(nx1)

= −
N∑
k=1

(
δki
δY

δω
+
δyik
δω

)
Vke

jθk (2.120)

La ecuación 2.117 se puede reducir aún más si se agrupan las matrices. Por lo que el sistema se

pasa a expresar según la ecuación 2.121.

¯̄MX∆̄X + ¯̄MẊ
˙̄∆X = M̄N + M̄ġψ̇ (2.121)

En esta
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∆̄X
∣∣
(2nx1)

=

(
∆̄V

∆̄φ

)
˙̄∆X
∣∣∣
(2nx1)

=

(
˙̄∆V
˙̄∆φ

)

¯̄MX

∣∣∣
(2nx2n)

=

(
¯̄MV

¯̄Mφ

¯̄M∗V
¯̄M∗φ

)

¯̄MẊ

∣∣∣
(2nx2n)

=

(
¯̄MV̇

¯̄Mφ̇
¯̄M∗
V̇

¯̄M∗
φ̇

) (2.122)

M̄N

∣∣
(2nx1)

=

(
ĪN

Ī∗N

)

M̄ġ

∣∣
(2nx1)

=

(
M̄ψ̇

M̄∗
ψ̇

)

Pasando la ecuación 2.121 al dominio de la frecuencia se obtiene

∆̄X (Ω) =
{
jΩ ¯̄MẊ + ¯̄MX

}−1 [
M̄N (Ω) + jΩM̄ġψ (Ω)

]
= ¯̄TN (Ω) M̄N (Ω) + T̄g (Ω)ψ (Ω)

¯̄TN (Ω) =
{
jΩ ¯̄MẊ + ¯̄MX

}−1
(2.123)

T̄g (Ω) = jΩ ¯̄TN (Ω) M̄ġ

Suponiendo que las fuentes están incorreladas entre sí, la matriz de correlación de las perturba-

ciones es:

〈
∆̄X (Ω) ∆̄X (Ω)+〉 = ¯̄TN (Ω)

〈
M̄N (Ω) M̄N (Ω)+〉 ¯̄TN (Ω)+ + T̄g (Ω) T̄g (Ω)+

〈
ψ (Ω)2

〉
(2.124)

El término
〈
ψ (Ω)2

〉
, que es la potencia de ruido de fase de la señal de inyección a una distancia Ω

de la portadora, es un dato conocido. Por otro lado, se puede obtener el término
〈
M̄N (Ω) M̄N (Ω)+〉
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Figura 2.13: Ruido de fase en régimen inyectado para el array de 3x3 elementos. El ruido se
ha obtenido para el punto de desfase 0o en el array con una corriente de inyección
de amplitud Iiny = 1e−3A. Comparación con la respuesta de ruido del oscilador
aislado obtenida para las mismas condiciones de inyección.

como

〈
M̄N (Ω) M̄N (Ω)+〉∣∣

(2nx2n)
=



IN1

I∗N1

...

INn

I∗Nn


(
I∗N1

IN1 · · · I∗Nn INn

)
=


G11 G12 · · · G1n

G21 G22 · · · G2n

...
...

. . .
...

Gn1 Gn2 · · · Gnn


︸ ︷︷ ︸

G

(2.125)

Gij =
Γij
2n

(
1 0

0 1

)

donde Γij es la correlación entre las fuentes de ruido blanco i y j, que se introducirá en el sistema

como un dato en lugar de los términos INi .

Al igual que en el análisis del ruido de fase en régimen libre, el de inyección se evalúa comparán-

dolo con el que presentan los osciladores aislados operando en las mismas condiciones. En este caso

se obtiene una grá�ca similar a la que resulta de un análisis en régimen libre pero con la respuesta

modulada por la fuente de inyección. Esto se puede ver en la �gura 2.13 que ha sido calculada en el
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2.4. Ruido de fase

ejemplo del apéndice A.4.

Como se puede observar en la imagen de 2.13, los osciladores replican en el array la respuesta del

generador de inyección cerca de la portadora no apreciándose mejora en el nivel de potencia pero, al

alejarse en frecuencia, se puede ver el efecto de reducción en la respuesta de ruido como consecuencia

del sincronismo entre los V COs.
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Capítulo 3

Red de acoplo

Al presentar la formulación para la resolución de los arrays se ha desarrollado el sistema de

ecuaciones considerando que todos los V COs están conectados entre sí a través de una red común

que se modela a partir de sus parámetros Y . Esta formulación, tal y como ha sido expuesta, al

considerar la red de acoplo como un único bloque permite el análisis tanto de arrays lineales como

bidimensionales, ya que la principal diferencia entre estos radica en la caracterización de esta. Tra-

dicionalmente, con objeto de simpli�car el análisis y facilitar así la compresión de los fenómenos que

ocurren en estos circuitos, se ha abordado el problema de su diseño centrándose únicamente en los

arrays lineales [1�5] tratándose el diseño de los arrays bidimensionales de forma independiente [6, 7]

como un caso diferente.

Sin embargo, tal como ya se ha comentado y puede verse de forma grá�ca en la �gura 3.1,

dos arrays aparentemente muy distintos se pueden representar como un conjunto de n elementos

interconectados a través de un único bloque, siendo la principal diferencia entre ambos el esquema

de conexionado de las redes.

El poder generalizar la descripción del sistema permite abordar el análisis de un mayor número

de casos sin necesidad de modi�car la formulación. Esto es gracias a que los cambios se darán en

los valores de los parámetros Y de las redes de acoplo y no en las relaciones entre los elementos que

forman el circuito. A pesar de esto, el cálculo de las soluciones requiere conocer dichos valores por

lo que resulta de interés disponer de métodos que permitan obtener dichas matrices de parámetros

de forma rápida.

Un primer paso para reducir el coste computacional al diseñar las redes de acoplo podría con-

sistir en la simpli�cación de la estructura de dichas redes, empleando en su con�guración elementos

sencillos que permitan realizar el análisis en menos tiempo.

No obstante, aun simpli�cando la estructura de estas redes, la cantidad de posibles combinaciones

que se pueden obtener para conformar estos sistemas es tan grande que resulta poco práctico calcular

la matriz de parámetros para cada caso aislado, ya que obliga a replantear el problema cada vez.
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3.1. Estructura de las redes de acoplo

Figura 3.1: Ejemplos de topologías lineal, izquierda, y bidimensional, derecha. En este ejemplo
se pueden ver dos arrays con el mismo número de elementos que, al cambiar sus
conexiones, dan lugar a dos tipos diferentes.

Por esto, para poder trabajar con la formulación semianalítica y partiendo de los análisis ya

realizados sobre los arrays lineales, se han desarrollado un conjunto de algoritmos que permiten

obtener, de forma sencilla, la matriz de parámetros de admitancia para múltiples topologías sobre

una estructura base simpli�cada de la red de acoplo.

Estos algoritmos, integrados en el proceso de optimización para el cálculo de las soluciones,

permitirán la aplicación de la formulación semianalítica sobre un gran número de topologías distintas.

En este capítulo se abordará el desarrollo de dichos algoritmos enfocando el problema desde el

punto de vista del análisis computacional ya que, a efectos del análisis teórico, el problema se reduce

al cálculo de los parámetros Y de la red global.

Inicialmente, tras plantear la estructura de la red de acoplo que se propone, se partirá del análisis

de un array lineal con el objetivo de entender las relaciones entre los elementos que la forman para,

a partir de este, plantear métodos que permitan resolver el cálculo de los parámetros Y de las redes

de acoplo en otras topologías más complejas.

3.1. Estructura de las redes de acoplo

Elegir la estructura de la red de acoplo es una parte importante del proceso de diseño [8, 9], debido

a la in�uencia que esta tiene sobre el funcionamiento de los arrays de osciladores. Habitualmente este

elemento se ha implementado empleando subredes formadas de líneas de transmisión cargadas en los

extremos mediante resistencias [1, 2, 5, 6, 10] de forma que conectasen únicamente dos osciladores

entre sí.

Sin embargo, al realizar el análisis de la estructura completa resulta más conveniente, dada

la naturaleza del sistema, trabajar a partir de los valores de las admitancias que estas subredes
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Figura 3.2: Ejemplos de diferentes estructuras de redes de acoplo para diferentes topologías
formadas a partir de cuadripolos de interconexión y monopolos de ajuste de carga.

introducen el mismo [5].

Por esta razón, en este capítulo se abordará la estructura de las redes de acoplo considerando

que estas resultan de la unión de los osciladores del array entre sí mediante cuadripolos, pudiendo

estos estar constituidos por diferentes con�guraciones de elementos.

En algunas ocasiones también se introducirán una serie de monopolos, caracterizados únicamente

por su admitancia, en puertos concretos de la red con el objetivo de ajustar la impedancia total que

ven los V COs en el sistema. Esto se hace así para que todos los osciladores mani�esten el mismo

comportamiento ya que la respuesta de estos es sensible a las variaciones de carga [11].

Tal y como se puede apreciar en la �gura 3.2, al pasar de un esquema unidimensional a otro

bidimensional la cantidad de posibles con�guraciones aumenta de forma signi�cativa, no estando

limitada la distribución espacial de los elementos a un caso especí�co [12]. En este sentido, como

también se puede ver en la �gura 3.2, la estructura propuesta es lo su�cientemente versátil para

de�nir multitud de topologías diferentes para los arrays de osciladores, al mismo tiempo que permitirá

simpli�car el cálculo de los parámetros Y de las redes globales.

En la resolución de los sistemas se caracterizará a cada cuadripolo de interconexión por medio

de su matriz de parámetros Y para, a partir de estos, obtener los valores de la red completa. Esto

resultará en que se operará sobre una matriz como la de la ecuación 3.1, de tamaño �jo al representar

siempre a un cuadripolo, lo que simpli�ca su tratamiento.

¯̄Y
′
∣∣∣
(2x2)

=

[
y11 y12

y21 y22

]
=

[
yr yt

yt yr

]
︸ ︷︷ ︸

Red recı́proca y simétrica

(3.1)

Esta estructura permitirá poder tratar los cuadripolos de forma aislada reduciendo los cálculos a
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3.1. Estructura de las redes de acoplo

Figura 3.3: Ejemplo de la estructura de un cuadripolo de interconexión.

realizar. Por otro lado, si todos los cuadripolos en la red de acoplo son idénticos, será posible obtener

la matriz global calculando tan solo 4 valores, ya que una vez resuelto uno de ellos el resto tendrán

los mismos parámetros independientemente del número total de elementos.

Si, además, los cuadripolos empleados son recíprocos y simétricos estos quedarían caracterizados

únicamente a partir de 2 valores, yr e yt, simpli�cando aún más el tratamiento de los datos en el

cálculo de la matriz de parámetros Y global.

3.1.1. Resolución de cuadripolos

Aunque en el análisis de la red de acoplo resulta más conveniente el trabajar con los parámetros

Y de los cuadripolos de interconexión, para poder resolver los circuitos es necesario poder calcular

estos.

Una de las opciones implementadas en las aplicaciones desarrolladas consiste en la descripción de

estos a nivel de componentes. Esta alternativa resulta útil ya que permite relacionar a los elementos

de la red de acoplo directamente con el comportamiento del sistema, lo que posibilita el analizar las

variaciones de las respuestas frente a los cambios en los circuitos.

Para poder calcular los parámetros Y de estas redes se aplica un proceso basado en el cálculo de

la matriz de parámetros de transmisión (ABCD) para, a partir de esta, obtener los de admitancia

mediante conversión directa. Estos parámetros resultan más apropiados para el cálculo debido a la

disposición serie de los elementos de las redes empleadas.

Por ejemplo, para resolver el cuadripolo de la �gura 3.3 se calcula la matriz de parámetros ABCD

como el producto de las matrices de transmisión asociadas a cada uno de los elementos que forman

la red. Esto da como resultado la expresión de la ecuación 3.2.
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Figura 3.4: Estructura general de un array lineal de V COs de n elementos interconectados
mediante cuadripolos y con monopolos de ajuste de carga.

¯̄T =

[
A B

C D

]
︸ ︷︷ ︸
P. Transmisión

=

=

[
1 Rs

0 1

]
︸ ︷︷ ︸

Rs

[
1 0
1
Rp

1

]
︸ ︷︷ ︸

Rp


cos

(
ω
Ψo( π

180)
ωo

)
jZo sin

(
ω
Ψo( π

180)
ωo

)
j

sin

(
ω
Ψo( π

180 )
ωo

)
Zo

cos

(
ω
Ψo( π

180)
ωo

)


︸ ︷︷ ︸
Lı́nea Tx.

[
1 0
1
Rp

1

]
︸ ︷︷ ︸

Rp

[
1 Rs

0 1

]
︸ ︷︷ ︸

Rs

(3.2)

Para, a partir del valor de ¯̄T , obtener la matriz de parámetros ¯̄Y
′
mediante la conversión de la

ecuación 3.3.

¯̄Y
′
(ω) =

1

B

[
D −det

(
¯̄T
)

−1 A

]
(3.3)

De esta forma, a partir de los valores de Rs, Rp y los parámetros característicos de las líneas de

transmisión, Ψo, Zo y ωo, se puede obtener la matriz de parámetros Y a una frecuencia ω determinada.

3.2. Array lineal

Es, para un array de osciladores, la topología más simple que se puede implementar y permite,

mediante el control del desfase entre los elementos [13�16], ajustar la dirección de apuntamiento en

un array de antenas lineal sobre un eje. En esta los V COs se conectan entre sí a lo largo de una

única dimensión formando una 'línea'.

En la �gura 3.4 se muestra, a partir de la con�guración propuesta, la estructura de la red de

acoplo resultante para los arrays lineales. Los puertos de la red son los nodos donde se conectan los

V COs. Entre cada dos osciladores se coloca un cuadripolo de interconexión y, si hace falta, en los

elementos de los extremos se conecta un monopolo de ajuste de carga.

El objetivo de los monopolos en la red es igualar las condiciones de carga de aquellos elementos

con menos conexiones para que todos los V COs en el array se comporten igual, debido a que estos
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3.2. Array lineal

Figura 3.5: Array lineal de 3 elementos.

son sensibles a las variaciones de la impedancia en su salida.

Si se obtienen los parámetros Y para esta topología, tomando como puertos los nodos donde se

conectan los V COs, esta es una matriz de nxn donde se puede comprobar cómo, de forma general,

solo son no nulos los términos que relacionan dos V COs adyacentes junto a los elementos de la

diagonal principal.

Así, para el array de 3 elementos de la �gura 3.5 la matriz global de parámetros Y , numerando

los puertos de la red con el índice del V CO al que se conecta, es de la forma

¯̄Ygl

∣∣∣
(3x3)

=

 y11
gl y12

gl 0

y21
gl y22

gl y23
gl

0 y32
gl y33

gl

 (3.4)

donde, en 3.4, los términos y13
gl y y

31
gl valen 0 ya que entre el V CO 3 y el V CO 1 no habría ninguna

conexión a través de un cuadripolo, no habiendo transferencia de señal directa entre estos elementos.

Con esta topología es muy fácil extraer la estructura de la matriz de acoplo genérica para un

array de n elementos ya que cada k-ésimo elemento está conectado únicamente al elemento anterior,

k − 1, y al posterior , k + 1, quedando los extremos con una única conexión. Por lo que, de forma

general, para un array lineal cuyos elementos están conectados a través de cuadripolos la matriz de

parámetros Y global de su red de acoplo se puede escribir

¯̄Ygl

∣∣∣
(nxn)

=



y11
gl y12

gl 0 0 · · · 0 0

y21
gl y22

gl y23
gl 0 · · · 0 0

0 y32
gl y33

gl y34
gl · · · 0 0

0 0 y43
gl y44

gl · · · 0 0
...

...
...

...
. . . y

(n−2)(n−1)
gl 0

0 0 0 0 · · · y
(n−1)(n−1)
gl y

(n−1)n
gl

0 0 0 0 · · · y
n(n−1)
gl ynngl


(3.5)

La estructura propuesta permite, a partir de la matriz de parámetros Y de los cuadripolos de

interconexión, obtener los valores correspondientes a la red global. Inicialmente, para simpli�car

el análisis, se considerará que todos los cuadripolos son iguales y, por la misma razón, todas las

admitancias de los monopolos de ajuste de carga valdrán lo mismo.

Siguiendo con el ejemplo de la �gura 3.5 si se calcula los parámetros Y de la matriz 3.4, en
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función de los coe�cientes de los cuadripolos de interconexión y la admitancia de los monopolos,

esta pasa a valer

¯̄Ygl

∣∣∣
(3x3)

=

 (y11 + yla) y12 0

y21 (y22 + y11) y12

0 y21 (y22 + yla)

 (3.6)

Donde los términos de la diagonal principal se calculan como la suma de las admitancias que

presentan todos los elementos de la red conectada al nodo correspondiente, en la �gura 3.5 la suma

de la admitancias cuyas �echas entran hacia los nodos, mientras que los términos de transferencias

coinciden directamente con el de los cuadripolos entre los puertos evaluados, en la �gura 3.5 las

admitancias cuyas �echas atraviesan los cuadripolos en el sentido de la conexión. Una vez más la

extrapolación a una red genérica de n elementos es muy sencilla, quedando la matriz de la expresión

3.5 de la forma

¯̄Ygl

∣∣∣
(nxn)

=



(y11 + yla) y12 0 0 · · · 0 0

y21 (y11 + y22) y12 0 · · · 0 0

0 y21 (y11 + y22) y12 · · · 0 0

0 0 y21 (y11 + y22) · · · 0 0
...

...
...

...
. . . y12 0

0 0 0 0 · · · (y11 + y22) y12

0 0 0 0 · · · y21 (y22 + yla)


(3.7)

Tanto en 3.6 como en 3.7, se puede observar que los términos correspondientes a la admitancia

de los monopolos solo aparecen en la diagonal principal. Esto es debido a que a través de estos no

se realiza ninguna conexión. Además, estos coe�cientes solo aparecen en los términos asociados a los

extremos del array en el caso de los lineales, posiciones (1, 1) y (n, n) en la matriz global, debido a

que los osciladores internos tienen todos dos conexiones y solo hace falta compensar en el primero y

el último.

Si los cuadripolos de interconexión de la red, caracterizados con la matriz de la ecuación 3.1, son

recíprocos y simétricos, además de todos idénticos, y se cumple que yla = yr en los monopolos, se

puede expresar las matrices de la red global en función de tan solo dos valores yr e yt. Así, para un

array lineal de n elementos, la matriz 3.7 quedaría de la forma
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3.3. Array bidimensional rectangular

¯̄Ygl

∣∣∣
(nxn)

=



2yr yt 0 0 · · · 0 0

yt 2yr yt 0 · · · 0 0

0 yt 2yr yt · · · 0 0

0 0 yt 2yr · · · 0 0
...

...
...

...
. . . yt 0

0 0 0 0 · · · 2yr yt

0 0 0 0 · · · yt 2yr


(3.8)

Donde se puede ver que, gracias a que todos los cuadripolos son idénticos y al efecto de los

monopolos conectados en los extremos del array, todas las posiciones de la diagonal principal valen

los mismo consiguiendo así que el sistema presente a todos los V COs la misma impedancia de carga

lo que, supuestos estos iguales, garantizará que todos operen sobre el mismo punto de trabajo en

condiciones de acoplo débil.

3.3. Array bidimensional rectangular

Es la extensión natural del array lineal. En esta topología los elementos del array están distri-

buidos sobre un plano formando un 'rectángulo', en vez de a lo largo de una única dimensión como

el caso lineal, de forma que al conectarse a una antena bidimensional se puede, mediante el control

de las relaciones de fases de salida entre los elementos [6, 7], ajustar la dirección de apuntamiento

de la misma sobre dos ejes.

En la �gura 3.6 se puede ver la estructura que se propone para un número, n = MN , genérico

de elementos. La composición de la red es igual al caso lineal haciendo que los V COs se conecten

entre sí a través de un cuadripolo de interconexión y añadiendo, en donde convenga, un monopolo

de ajuste de carga.

Por comodidad, para establecer la correspondencia con la formulación semianalítica, se ha deci-

dido indexar a los elementos del array con un valor de 1 hasta n, numerándolos en la matriz formada

por la estructura de forma secuencial, empezando por la posición (1, 1) y avanzando por columnas

hasta el n-ésimo elemento en la posición (M,N).

Esta estructura se puede tratar, tal como se ve en la �gura 3.7, como la combinación de dos grupos

de arrays lineales, uno con las uniones por �las y otro con las uniones por columnas, sumando las

contribuciones de ambos para la obtención de la matriz Y total.

Así, para obtener la matriz de parámetros Y global, lo que se ha hecho es calcular las matrices

de parámetros Y de las subredes de la �gura 3.7 y sumarlas. Se puede ver en 3.7 que el número

de elementos de cada subred es NM , igual a la red de la �gura 3.6, por lo que sus matrices de

parámetros Y tienen las mismas dimensiones, (nxn) = (MNxMN).
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CAPÍTULO 3. RED DE ACOPLO

Figura 3.6: Estructura general de un array bidimensional rectangular de V COs interconecta-
dos mediante cuadripolos y con monopolos de ajuste de carga.

Figura 3.7: Separación en �las y columnas de la red de acoplo de un array bidimensional para
el cálculo de la matriz de parámetros Y global.
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3.3. Array bidimensional rectangular

Para resolver las matrices de parámetros Y de las subredes se tratan de forma análoga al caso

lineal. Los términos de la diagonal principal se calculan como la suma de las admitancias de los

elementos de la red conectada al nodo correspondiente. Por otro lado, los términos de transferencias

coinciden con el de los cuadripolos de interconexión en el sentido de la unión.

Ya que se ha considerado que todos los cuadripolos de interconexión entre sí, así como los

monopolos, son idénticos se puede simpli�car el cálculo de las matrices de parámetros.

Para facilitar la exposición, el cálculo se realizará por separado obteniendo primero los términos

de re�exión y después los de transmisión, ya que estos últimos se corresponden con los valores de

los parámetros de transmisión de los cuadripolos de interconexión directamente mientras que los

términos de re�exión se obtienen como suma de admitancias.

Si se calcula para cada elemento el término de re�exión correspondiente se obtiene una matriz

de dimensión NM para cada subred.

(y11 + yla) (y11 + y22) · · · (y11 + y22) (y22 + yla)

(y11 + yla) (y11 + y22) · · · (y11 + y22) (y22 + yla)
...

...
. . .

...
...

(y11 + yla) (y11 + y22) · · · (y11 + y22) (y22 + yla)

(y11 + yla) (y11 + y22) · · · (y11 + y22) (y22 + yla)︸ ︷︷ ︸
(NxM) elementos

por filas

(y11 + yla) (y11 + yla) · · · (y11 + yla) (y11 + yla)

(y11 + y22) (y11 + y22) · · · (y11 + y22) (y11 + y22)
...

...
. . .

...
...

(y11 + y22) (y11 + y22) · · · (y11 + y22) (y11 + y22)

(y22 + yla) (y22 + yla) · · · (y22 + yla) (y22 + yla)︸ ︷︷ ︸
(NxM) elementos

por columnas

(3.9)

Así, sumando elemento a elemento las matrices en 3.9 se obtendría la expresión 3.10 para todo

el array.
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(2y11 + 2yla) (2y11 + y22 + yla) · · · (2y11 + y22 + yla) (y11 + y22 + 2yla)

(2y11 + y22 + yla) (2y11 + 2y22) · · · (2y11 + 2y22) (y11 + 2y22 + yla)
...

...
. . .

...
...

(2y11 + y22 + yla) (2y11 + 2y22) · · · (2y11 + 2y22) (y11 + 2y22 + yla)

(y11 + y22 + 2yla) (y11 + 2y22 + yla) · · · (y11 + 2y22 + yla) (2y22 + 2yla)︸ ︷︷ ︸
(NxM) elementos

para todo el array

(3.10)

Se puede ver que, en las submatrices de 3.9, las �las o columnas son idénticas, según la orientación

de la subred, por lo que tan solo hace falta resolver una de ellas y replicarla en el resto de posiciones.

Tras obtener la suma de estas solo faltaría sustituir en la matriz global los valores de los parámetros

calculados en las posiciones correspondientes. En 3.10, cada término se corresponde con el parámetro

de re�exión asociado a su índice, es decir, el término del nodo 1 se coloca en la posición (1, 1) en la

matriz global y elMN en la (MN,MN). Esto se consigue vectorizando la matriz 3.10 por columnas

coincidiendo dicho vector con la diagonal principal de la matriz Y global.

Para obtener los términos de transmisión, también a partir de la subredes de la �gura 3.7, tan

solo hay que asignar directamente los parámetros y12 e y21 de los cuadripolos de interconexión de

cada subred en las posiciones correspondientes de la matriz global. Debido a que estos no hay que

calcularlos, solo hace falta conocer las posiciones de la matriz donde ubicar dichos términos.

Para ello, a partir de los índices de los nodos de las subredes de la �gura 3.7, tomando los

elementos por parejas y avanzando de uno en uno, recorriéndolas por �las y columnas según sea las

conexiones en cada subred, se obtendrá las posiciones correspondientes a la matriz de parámetros Y

global donde se deben introducir los coe�cientes y12 .

Por lo que, para las uniones en sentido P1− P2, quedaría

Y (1, N + 1) = y12 Y (N + 1, 2N + 1) = y12 · · · Y ((M − 2)N + 1, (M − 1)N + 1) = y12

Y (2, N + 2) = y12 Y (N + 2, 2N + 2) = y12 · · · Y ((M − 2)N + 2, (M − 1)N + 2) = y12

...
...

. . .
...

Y (N − 1, 2N − 1) = y12 Y (2N − 1, 3N − 1) = y12 · · · Y ((M − 1)N − 1,MN − 1) = y12

Y (N, 2N) = y12 Y (2N, 3N) = y12 · · · Y ((M − 1)N,MN) = y12︸ ︷︷ ︸
filas
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Y (1, 2) = y12 Y (N + 1, N + 2) = y12 · · · Y ((M − 1)N + 1, (M − 1)N + 2) = y12

Y (2, 3) = y12 Y (N + 2, N + 3) = y12 · · · Y ((M − 1)N + 2, (M − 1)N + 3) = y12

...
...

. . .
...

Y (N − 1, N) = y12 Y (2N − 1, 2N) = y12 · · · Y (MN − 1,MN) = y12︸ ︷︷ ︸
columnas

(3.11)

Debido a que todas las conexiones son recíprocas y a que la orientación de los cuadripolos es

la misma para cada subred invirtiendo los índices i y j de cada posición para los términos de los

coe�cientes y12 obtenemos las posiciones correspondientes a los términos y21. Por lo que, a las uniones

P2− P1, les corresponde las posiciones

Y (N + 1, 1) = y21 Y (2N + 1, N + 1) = y21 · · · Y ((M − 1)N + 1, (M − 2)N + 1) = y21

Y (N + 2, 2) = y21 Y (2N + 2, N + 2) = y21 · · · Y ((M − 1)N + 2, (M − 2)N + 2) = y21

...
...

. . .
...

Y (2N − 1, N − 1) = y21 Y (3N − 1, 2N − 1) = y21 · · · Y (MN − 1, (M − 1)N − 1) = y21

Y (2N,N) = y21 Y (3N, 2N) = y21 · · · Y (MN, (M − 1)N) = y21︸ ︷︷ ︸
filas

Y (2, 1) = y21 Y (N + 2, N + 1) = y21 · · · Y ((M − 1)N + 2, (M − 1)N + 1) = y21

Y (3, 2) = y21 Y (N + 3, N + 2) = y21 · · · Y ((M − 1)N + 3, (M − 1)N + 2) = y21

...
...

. . .
...

Y (N,N − 1) = y21 Y (2N, 2N − 1) = y21 · · · Y (MN,MN − 1) = y21︸ ︷︷ ︸
columnas

(3.12)

De esta forma, combinando 3.10 con 3.11 y 3.12, se determinan los valores no nulos de la matriz

de parámetros Y global para un array bidimensional rectangular conectado con una red de acoplo

constituida mediante la unión de cuadripolos.

A modo de ejemplo y para que se vea la estructura �nal de los parámetros Y de una red

bidimensional se expone la matriz resultante para el caso de una red de 9 elementos, (3x3), con

cuadripolos simétricos, matriz 3.1, y con monopolos de ajuste de carga, los cuales presentan una

admitancia de valor yla = yr a la frecuencia de oscilación, conectados a los V COs del perímetro del

array.
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¯̄Ygl

∣∣∣
(9x9)

=



4yr yt 0 yt 0 0 0 0 0

yt 4yr yt 0 yt 0 0 0 0

0 yt 4yr 0 0 yt 0 0 0

yt 0 0 4yr yt 0 yt 0 0

0 yt 0 yt 4yr yt 0 yt 0

0 0 yt 0 yt 4yr 0 0 yt

0 0 0 yt 0 0 4yr yt 0

0 0 0 0 yt 0 yt 4yr yt

0 0 0 0 0 yt 0 yt 4yr


(3.13)

En 3.13 se puede comprobar como, al igual que en el caso del array lineal, los monopolos de

ajuste de carga contribuyen a que los términos de re�exión sean todos iguales. Esto garantizará que

los osciladores vean la misma impedancia de carga en condiciones de acoplo débil. Además, si se

comparan los valores de dichos términos de re�exión se podrá observar que, para el caso en el que

se emplean cuadripolos simétricos, estos valen Cyr donde C es el número máximo de conexiones

directas en el array, 2 en el lineal 4 en el rectangular bidimensional, para un solo elemento. Esto se

traduce en que, para un mismo cuadripolo, el término de re�exión de cada oscilador en la matriz de

parámetros Y global es mayor cuantas más conexiones se realicen en la red de acoplo lo que, como

se podrá comprobar en los ejemplos que se presentarán en los siguientes capítulos, afectará de forma

signi�cativa al funcionamiento de los arrays.

3.4. Array con topología genérica

El método planteado en la sección 3.3 aprovecha la simetría de una topología concreta para

simpli�car la obtención de los parámetros Y de la red de acoplo a partir de los parámetros de los

cuadripolos de interconexión. Sin embargo, como también se comenta en dicha sección y se puede

ver en la �gura 3.2, esta topología es solo una de las posibles distribuciones que los elementos de los

arrays de osciladores pueden tener sobre un plano.

En la práctica, existen arrays de antenas bidimensionales con diferentes distribuciones [12, 17, 18].

Por esto se ha desarrollado un algoritmo que permite el obtener los parámetros Y de una red de

acoplo, formada a partir de la unión de sus puertos mediante cuadripolos, independientemente de

su topología.

Aunque, computacionalmente, es más costoso que los algoritmos desarrollados para topologías

especí�cas su versatilidad hace que su uso esté justi�cado a nivel de diseño de sistemas.

Este algoritmo se basa en el hecho de que, entre dos topologías distintas, la principal diferencia

para el cálculo de los parámetros de la red de acoplo son las conexiones entre sus elementos, como

se puede ver en la �gura 3.1 al principio de este capítulo. Así, conocidas dichas conexiones en la red,
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Figura 3.8: Ejemplo de transformación de una red de acoplo triangular conectada por elemen-
tos de tres puertos en una red conectada mediante cuadripolos de interconexión.

Figura 3.9: Array bidimensional triangular de 6 elementos. Se han indicado los índices asig-
nados a cada puerto de la red de acoplo así como la orientación de los cuadripolos
señalando la posición de los puertos P1 y P2 en cada uno de ellos.

se puede caracterizar esta independientemente de la distribución de los elementos.

Así, para la obtención de la matriz de parámetros Y de una red genérica, se partirá de la matriz

de conexiones del sistema. Esta no es más que una matriz de nxn, siendo n el número de elementos

del array así como el número de puertos de la red de acoplo, en la que se indica si existe una conexión

directa, a través de un cuadripolo de interconexión, entre el elemento i con el j para cada posición

(i, j) de la misma.

Este algoritmo además es aplicable a otras redes más complejas ya que, a partir de los parámetros

Y de los elementos que interconectan los distintos puertos de la red, es posible extraer una estructura

formada mediante la unión de cuadripolos, como se puede ver en el ejemplo de la �gura 3.8, que se

puede resolver a partir de su matriz de conexiones.

A modo de ejemplo, en la ecuación 3.14, se presenta la matriz de conexiones que representa a la

red de acoplo del array correspondiente a la �gura 3.9.
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¯̄Cgl

∣∣∣
(6x6)

=

(
1 2 3 4 5 6

)


1

2

3

4

5

6





0 1 0 1 0 0

1 0 1 1 1 0

0 1 0 0 1 0

1 1 0 0 1 1

0 1 1 1 0 1

0 0 0 1 1 0


(3.14)

En 3.14 se puede ver cómo lo que se ha hecho es poner a 1 las posiciones de la matriz que

representan las conexiones existentes en la red mientras que el resto de posiciones está a 0. Si

se compara la matriz de conexiones de la red con la de parámetros Y es posible observar que

las posiciones no nulas fuera de la diagonal principal son las mismas, ya que no se considera la

existencia de ninguna conexión de un elemento consigo mismo. Esto tiene sentido ya que la matriz

de parámetros Y se puede considerar, en la práctica, como una matriz de conexiones que modela la

transferencia de señal entre los puertos de la red.

Si se observan las matrices resultantes de los casos de las secciones 3.2 y 3.3 los términos de

transferencia, aquellos que no pertenecen a la diagonal principal, de la matriz de parámetros Y toman

el valor y12 o y21 del cuadripolo de interconexión correspondiente a la unión evaluada directamente

y sin necesidad de ningún cálculo. A partir de aquí, se puede deducir que obtener ¯̄Ygl a partir de la

matriz de conexiones resulta muy sencillo.

Para obtener la matriz de parámetros Y lo que se ha hecho es sustituir los valores no nulos en

la matriz de conexiones por los valores de admitancia correspondiente a la conexión a la que hace

referencia. De esta forma, la unión entre dos puertos n y m en la dirección P1−P2, correspondiente

a una de las posiciones (n,m) o (m,n) en la matriz de interconexión, está caracterizada por el

coe�ciente y12 mientras que la conexión recíproca, en dirección P2 − P1, se caracteriza con el

coe�ciente y21. Así, sustituyendo directamente estos en la matriz de interconexión se puede construir

la matriz Y global.

Los términos de re�exión, correspondiente a las posiciones de la diagonal principal en la matriz

Y global, se calculan, tal y como se puede deducir de las secciones 3.2 y 3.3, como la suma de las

contribuciones de cada uno de los cuadripolos conectados a un puerto especí�co. Esto quiere decir

que cada posición no nula en la matriz de conexiones, que se corresponde con un término y12 o y21

en la matriz de parámetros Y , contribuye a la diagonal principal, término (i, i) en cada i-ésima �la,

con un coe�ciente y11 si el V CO evaluado, al que le corresponde el índice i, está conectado al puerto

P1 del cuadripolo o y22 si se conecta al puerto P2.

Siguiendo con el ejemplo de la �gura 3.9 se tiene que se ha decidido, para el cálculo de los

parámetros Y , orientar los cuadripolos de tal forma que el puerto P1 de estos está conectado al
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puerto de índice n menor, quedando en consecuencia el puerto P2 del cuadripolo conectado al m

de índice mayor, es decir, que siempre se cumple (ind_puerto (P1) < ind_puerto (P2)). Esto se

traduce en que a todos los coe�cientes no nulos por encima de la diagonal principal corresponde un

coe�ciente y12 mientras que a sus recíprocos corresponde el y21. Así, si ubicamos los términos de

transmisión, la matriz de parámetros Y queda

¯̄Yparcial

∣∣∣
(6x6)

=



0 y12 0 y12 0 0

y21 0 y12 y12 y12 0

0 y21 0 0 y12 0

y21 y21 0 0 y12 y12

0 y21 y21 y21 0 y12

0 0 0 y21 y21 0


(3.15)

A partir de aquí se calcula los términos de re�exión como la suma de las contribuciones de cada

cuadripolo conectado a cada puerto de la red. Para ello se puede, recorriendo la matriz por �las y

gracias a la orientación elegida para los cuadripolos, sumar un término y11 al valor de la posición

(i, i) por cada posición (i, j) no nula con j > i esto es, por encima de la diagonal principal, y un

término y22 por las (i, j) para j < i. En 3.16 se puede ver el resultado de realizar esta operación

sobre 3.15.

¯̄Yparcial

∣∣∣
(6x6)

=



2y11 y12 0 y12 0 0

y21 (3y11 + y22) y12 y12 y12 0

0 y21 (y11 + y22) 0 y12 0

y21 y21 0 (2y11 + 2y22) y12 y12

0 y21 y21 y21 (y11 + 3y22) y12

0 0 0 y21 y21 2y22


(3.16)

Por último, para terminar de calcular la matriz de parámetros Y global, faltaría considerar los

monopolos de ajuste de carga conectados a la red. Como estos solo afectan a los términos de la

diagonal principal tan solo es necesario sumar su contribución a los valores correspondientes a los

puertos en los que han sido conectados. En el ejemplo de la �gura 3.9 hay 2 monopolos conectados

en los puertos 1,3 y 6 por lo que hay que añadir, considerando que todos los monopolos son iguales,

un término 2yla en cada una de las posiciones asociadas a estos nodos de la red, que son la (1, 1),

(3, 3) y (6, 6) respectivamente.

De esta forma, a partir de las admitancias de las subredes, la red de acoplo del array de la

�gura 3.9 presenta la matriz de parámetros Y de la ecuación 3.17, supuestos todos los cuadripolos

y monopolos iguales entre sí.
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¯̄Ygl

∣∣∣
(6x6)

=

=



(2y11 + 2yla) y12 0 y12 0 0

y21 (3y11 + y22) y12 y12 y12 0

0 y21 (y11 + y22 + 2yla) 0 y12 0

y21 y21 0 (2y11 + 2y22) y12 y12

0 y21 y21 y21 (y11 + 3y22) y12

0 0 0 y21 y21 (2y22 + 2yla)


(3.17)

Si, como se ha hecho en las secciones 3.2 y 3.3, se emplean cuadripolos simétricos y, además, la

admitancia de los monopolos es yla = yr a la frecuencia de interés, la matriz 3.17 se puede escribir

en términos de yr e yt según 3.18.

¯̄Ygl

∣∣∣
(6x6)

=



4yr yt 0 yt 0 0

yt 4yr yt yt yt 0

0 yt 4yr 0 yt 0

yt yt 0 4yr yt yt

0 yt yt yt 4yr yt

0 0 0 yt yt 4yr


(3.18)

En donde, al igual que en las redes lineal y bidimensional rectangular, el efecto de los monopolos

ha permitido, una vez más, que todos los términos de re�exión sean iguales contribuyendo a lograr

que todos los V COs vean la misma admitancia de carga en condiciones de acoplo débil.

3.5. Consideraciones �nales

En este capítulo se han propuesto una serie de algoritmos que permiten el cálculo de las matrices

de parámetros Y de las redes de acoplo más comúnmente empleadas en el diseño de arrays de

osciladores [5, 6, 10, 14, 19, 20]. Estos permitirán, al integrarlos en el proceso de optimización del

sistema de ecuaciones en la formulación semianalítica, reducir tanto el coste computacional como el

tiempo de procesado en el cálculo de las soluciones al aprovechar las características propias de las

redes para reducir el número de operaciones necesarias para su parametrización.

Sin embargo, al tratarse de sistemas físicos, es posible hacer algunas consideraciones prácticas

adicionales sobre el diseño de las redes de acoplo que pueden resultar útiles para simpli�car el manejo

de las estructuras propuestas.

En primer lugar, se puede señalar que, debido a la naturaleza del array y al empleo de elementos
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pasivos en la implementación de las redes de acoplo, las matrices de conexiones suelen ser recíprocas,

es decir, simétricas respecto a la diagonal principal ya que toda conexión entre los puertos n y m

debe existir en ambas direcciones.

Además, las limitaciones físicas a la hora de implementar estos sistemas hace que, al aumentar

el tamaño del array, la relación entre el número de conexiones máximas para los nodos de la red y

el número de elementos global en los mismos tienda a cero, esto es, la cantidad de conexiones que

se pueden realizar sobre un único V CO en el array es pequeña comparada con el número total de

elementos. Esto tiene como consecuencia que, salvo casos particulares, la mayoría de las posiciones

de la matriz valen cero a medida que se aumenta el tamaño de los arrays.

Aprovechar estas características de los sistemas permitiría simpli�car el tratamiento de las matri-

ces al posibilitar almacenarlas en menos memoria, si se aprovecha la reciprocidad, así como reducir

el coste computacional al operar con estas, si se aprovecha el hecho de tener muchas posiciones

nulas, resultando en una reducción adicional del coste computacional y tiempo de procesado en la

resolución de los arrays.
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Capítulo 4

Métodos de ajustes aplicables a la

formulación semianalítica

Aunque la aplicación de la formulación seminalítica a ofrecido buenos resultados [1�7], su uso

está condicionado por las limitaciones propias de las aproximaciones. Debido a esto, al emplearla

se deben ajustar los circuitos utilizados o las condiciones de trabajo para garantizar que los re-

sultados se corresponden con las respuestas reales de los dispositivos. Este hecho se ve agravado

en aquellos sistemas que, como los arrays de osciladores acoplados, tienen muchos elementos, pues

resulta complicado garantizar que se cumplen los requisitos que se exigen para el correcto cálculo

de las soluciones en todos sus subsistemas. Por esta razón, disponer de herramientas que permitan

ajustar las expresiones a las características de los circuitos permitiría la obtención de resultados más

precisos.

De hecho, ya se han realizado algunas variaciones sobre la formulación para adaptar las expre-

siones al comportamiento de los circuitos en trabajos anteriores [8]. Estas modi�caciones permiten

adaptar la caracterización desarrollada a distintas situaciones. Con esto se logra dotar de mayor �e-

xibilidad a los análisis descritos permitiendo simular casos que, a priori, no cumplen las condiciones

necesarias para la aplicación de las aproximaciones y presentan problemas a la hora de analizarlos

debido a la naturaleza de los sistemas.

En este capítulo se van a plantear algunos ajustes sobre la formulación con el objetivo de obtener

unos mejores resultados. Esto proporcionará una serie de herramientas adicionales que permitirán

adaptar el modelo a las características propias de los distintos sistemas, de tal forma que su uso se

pueda extender a un mayor número de arrays.

A modo de resumen se enumeran a continuación el conjunto de modi�caciones que se proponen.

Aumento del orden de los desarrollos de Taylor. El objetivo de esta modi�cación es el de

mejorar la precisión de la aproximación de la admitancia de salida de los V COs incluyendo en

el sistema de ecuaciones derivadas de orden superior a 1 al desarrollarlas en series de Taylor.
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Linealización a trozos o por tramos de los parámetros de los V COs. Esta variante, que se

puede considerar equivalente a incrementar el orden de las series de Taylor, permite mejorar

la aproximación de orden 1 al compensar el hecho de que esta solo es válida en un entorno

relativamente cercano al punto central del desarrollo. La modi�cación consiste en realizar un

proceso de aproximación a trozos en el que se calculan las derivadas para un conjunto de

puntos dentro de un rango especí�co de funcionamiento. Una vez hecho esto, se debe emplear

la función más próxima al punto evaluado al resolver los arrays. Con ello se consigue disminuir

los errores al reducir la distancia entre los puntos a calcular y el valor central de las series de

Taylor.

Particularizar las derivadas y los puntos solución de régimen libre para cada V CO del array en

vez de considerarlos todos iguales. Al resolver el array se ha considerado que todos los V COs

son idénticos por lo que los parámetros asociados a estos, derivadas y solución de régimen

libre, son comunes al conjunto. En los circuitos reales los V COs presentarán diferencias entre

ellos debido a los propios procesos de fabricación, por lo que se puede replantear los sistemas

considerando cada V CO como único, con su propio grupo de parámetros, para mejorar la

precisión de las soluciones.

Particularizar los parámetros Y de cada uno de los cuadripolos de la red de acoplo. Esta es

una modi�cación previa a la obtención del sistema de ecuaciones de los arrays. En esta, lo

que se propone es obtener los parámetros Y de la red de acoplo considerando que entre los

cuadripolos de interconexión pueden haber diferencias, lo que permitirá evaluar su efecto sobre

las soluciones.

Ajustar la respuesta de los V COs en función de la carga total equivalente. Al conectar un

oscilador a una red de acoplo la impedancia de carga sobre la que opera se ve alterada debido

al efecto de la misma, lo que a su vez modi�ca su comportamiento respecto al que presenta

estando aislado. Esto provocará que aparezcan errores en las soluciones obtenidas mediante la

formulación semianalítica, puesto que no se corresponden las condiciones sobre las que se han

obtenido los modelos de los V COs con las de operación en el array. Para corregir este efecto

será necesario realizar un análisis de las condiciones de trabajo de los osciladores en los arrays,

de forma que se pueda ajustar el proceso de modelado de los mismos.

Aumento del nivel de acoplo. Una de las limitaciones que se imponen al aplicar la formulación

semianalítica es que los arrays deben operar en condiciones de acoplo débil. Sin embargo,

aumentar el nivel de acoplo en estos podría resultar útil en algunos casos ya que los márgenes

de sincronismo son mayores en estas condiciones. Por esto, sería interesante el poder obtener

las soluciones en función de distintos niveles de acoplo lo que, además, proporcionaría una

mayor �exibilidad en el diseño de sistemas al disponer de más opciones.

Estas modi�caciones que se proponen tienen como objetivo, sin pretender cubrir todas las posibili-

dades, dotar de una mayor �exibilidad a la formulación al permitir ajustar el nivel de complejidad
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del modelo a los requerimientos de cada caso especí�co. Aunque muchas de ellas se podrían haber

presentado al desarrollar la formulación para proporcionar una visión más amplia, se ha optado

por exponerlas en un capítulo aparte. El motivo de hacerlo así es que se considera que resulta más

práctico su uso como un conjunto de herramientas independientes que se deben emplear cuando los

sistemas sobre los que se trabaja lo requieran, ya que el objetivo �nal de trabajar con un modelo de

orden reducido es disminuir el coste de los análisis al resolver los circuitos.

Por otro lado, estas modi�caciones son directamente aplicables a todas las topologías al haberse

desarrollado sobre un esquema genérico, cumpliendo con el objetivo de este trabajo de extender el

modelo basado en la formulación semianalítica a los arrays bidimensionales.

4.1. Aumento del orden de los desarrollos de Taylor de la admitan-

cia de los V COs

Cuando se emplean desarrollos en serie de Taylor para realizar aproximaciones de funciones es

necesario encontrar un compromiso entre el nivel de complejidad de las expresiones y la precisión

deseada. Por simplicidad, en el desarrollo de la formulación semianalítica se ha truncado dichas series

en los términos de orden 1, lo que supone trabajar en una región lineal de la función que se desea

aproximar alrededor del punto central del desarrollo. Sin embargo, la respuesta de los osciladores

no es, en general, lineal [7, 9] debido a los componentes que los forman. Puesto que, a priori, no se

conoce el rango de operación de los arrays puede suceder que las soluciones de interés se salgan fuera

de dicha zona lineal provocando la aparición de un error en la aproximación.

Una forma de reducir este error consiste en el aumento del orden en los desarrollos en serie

de Taylor [8], esto es, truncando la función en términos de orden superior o, lo que es lo mismo,

añadiendo más derivadas al polinomio empleado para aproximar la función de interés. Esto permite

considerar las variaciones no lineales de las variables de análisis en el cálculo de las soluciones a costa

de incrementar la complejidad de las expresiones.

Para poder añadir términos adicionales a los desarrollos de Taylor es necesario conocer las de-

rivadas que actúan como coe�cientes en el polinomio. El método de cálculo mediante diferencias

�nitas permite, combinado con la técnica del generador auxiliar, la obtención de las derivadas de

orden superior a 1, lo que posibilita el plantear aproximaciones de orden mayor para modelar las

admitancias de los V COs.

En el capítulo 1 se han presentado las ecuaciones en diferencias �nitas que permiten aproximar

las derivadas de orden 2. Estas, se calculan a partir de soluciones perturbadas de forma análoga

a las de primer orden. A partir de estos valores, tan solo hace falta plantear la expresión de la

admitancia como un desarrollo de orden 2 e incluirla en las ecuaciones del sistema para resolver

estos por optimización.

Si, para contemplar el caso más complejo, se considera a la admitancia de los V COs como una
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función dependiente de 5 variables como son: la amplitud de salida V , la frecuencia de oscilación ω,

un parámetro de control η y la parte real e imaginaria o, lo que es lo mismo, el módulo Iiny y la fase

φiny de la corriente de inyección para una fuente externa. Se puede escribir su desarrollo de Taylor

de segundo orden según la expresión 4.1.

Y ≈ δY
δV (V − Vo) + δY

δω (ω − ωo) + δY
δη (η − ηo) +

+Iiny
{
δY
δIr cos (φiny − φo) + δY

δIi
sin (φiny − φo)

}
+

1
2

{
δY 2

δV 2 (V − Vo)2 + δY 2

δω2 (ω − ωo)2 + δY 2

δη2
(η − ηo)2 +

+I2
iny

{
δY 2

δIr2
cos2 (φiny − φo) + δY 2

δIi2
sin2 (φiny − φo) + 2 δY 2

δIrδIi
cos (φiny − φo) sin (φiny − φo)

}}
+

+ δY 2

δV δω (V − Vo) (ω − ωo) + δY 2

δωδη (ω − ωo) (η − ηo) + δY 2

δV δη (V − Vo) (η − ηo) +

+Iiny

{
(V − Vo)

[
δY 2

δV δIr cos (φiny − φo) + δY 2

δV δIi
sin (φiny − φo)

]
+

+ (ω − ωo)
[
δY 2

δωδIr cos (φiny − φo) + δY 2

δωδIi
sin (φiny − φo)

]
+

+ (η − ηo)
[
δY 2

δηδIr cos (φiny − φo) + δY 2

δηδIi
sin (φiny − φo)

]}
(4.1)

Siendo la expresión de la ecuación 4.1 la que habría que incluir en el sistema de ecuaciones del

array para aproximar la respuesta de los osciladores, haciendo que Iiny = 0 en aquellos que no tengan

ninguna fuente externa conectada. Aunque se podría evaluar la posibilidad de simpli�car la misma

eliminado términos poco signi�cativos, en función del grado de no linealidad que presente la función

Y respecto a las distintas variables.

En la ecuación 4.1 se puede ver que las variables de la función son las mismas que para el desarrollo

de orden 1. Gracias a esto, incrementar el orden de la función no afectará al procedimiento de

resolución del sistema ni a su ajuste. Sin embargo, la complejidad de las expresiones se incrementará,

lo que supondrá un mayor coste computacional al obtener las soluciones.

Para ilustrar el efecto que tiene el incremento de orden en los desarrollos en serie de Taylor sobre

las soluciones obtenidas mediante la formulación semianalítica, se han calculado para un mismo array

bidimensional de osciladores la respuesta empleando distintas aproximaciones en el apéndice A.5.

En la �gura 4.1 se muestran algunas de las curvas obtenidas comparando los resultados al aumentar

el orden de las series de Taylor.

Como se puede ver en la grá�ca 4.1, al incrementar el orden de la función de aproximación, se
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Figura 4.1: Elipses de sincronismo para los elementos de la columna central de una array de 3x3
elementos calculadas empleando una aproximación de Taylor de orden 1, izquierda,
y de orden 2, derecha, Comparación con las soluciones obtenidas mediante balance
armónico en ADS.

consigue ajustar mucho mejor las soluciones obtenidas respecto de las que resultan de un análisis de

balance armónico, ya que los polinomios contemplan las variaciones no lineales en las variables del

sistema gracias a los términos adicionales.

4.2. Linealización por tramos de los parámetros de los V COs

Otra alternativa frente a incrementar el orden de las series de Taylor consiste en realizar una

caracterización mediante una aproximación por tramos, o a trozos, de la función de interés. Para

ello se debe muestrear dicha función dentro un rango de trabajo determinado. El objetivo de este

método es el de dividir la función en secciones y emplear una aproximación de Taylor en cada una

de ellas de forma que el error cometido se reduzca. Este efecto se puede apreciar de forma grá�ca en

la �gura 4.2.

De forma general, cuando el sistema no es lineal aparece un error lejos del punto central del

desarrollo de Taylor al emplear una aproximación de orden 1. Este efecto, tal y como se muestra en

4.2.a , limita el área de validez del mismo. La aproximación por tramos, 4.2.b, emplea varias series

de Taylor para modelar el comportamiento de la función de interés en diferentes zonas de la misma.

Para aplicarla, se debe utilizar la función T 1
i que mejor se ajusta en base al valor de η que estamos

empleando.

Al diseñar los arrays de osciladores puede suceder que, aunque se tome como punto de operación

una región de la admitancia con respuesta lineal respecto a los parámetros de control, en régimen

sincronizado las soluciones de interés desplacen el punto de trabajo a una región no lineal, lo que

provocaría que la aproximación inicial sobre la que se resuelve el circuito pierda validez. Además,
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Figura 4.2: Aproximación mediante series de Taylor de una función: a mediante un solo punto,
b a tramos mediante varios puntos.

aunque solo uno de los V COs entrase en zona no lineal los errores en la solución se propagarían al

resto del sistema, pues se verían afectados por la interdependencia de los valores al aproximar mal

la respuesta de uno de ellos.

Aplicando la aproximación por tramos se puede modelar este efecto en las ecuaciones del sistema

sin aumentar la complejidad de las mismas. Para ello se modela a los V COs con un conjunto

de funciones de Taylor en vez de con una misma aproximación para todos. Estas funciones estarán

caracterizadas a partir de sus derivadas y punto de operación parametrizadas respecto a una variable

de interés. Esto es equivalente a sustituir en el sistema de ecuaciones del array cada parámetro de

los desarrollos en serie de Taylor por una función dependiente de la variable muestreada, por lo que

el sistema pasa a expresarse según la ecuación 4.2.

 δY
δV (ηi) (Vi − Vo (ηi)) + δY

δω (ηi) (ωiny − ωo (ηi)) +
δY

δη
(ηi) (ηi − ηi)︸ ︷︷ ︸

=0

+

+Iinyδ
i
g

(
δY
δIr (ηi) cos (φiny − φi) + δY

δIi
(ηi) sin (φiny − φi)

)}
Vie

jφi +
n∑
k=1

yikVke
jφk = 0


(i = 1 · · ·n)

(4.2)

Si se observa la ecuación 4.2, ahora cada oscilador del sistema tendrá sus propias derivadas y

punto de operación que dependerá del valor ηi en la solución evaluada. Además, al centrar en todo

momento el desarrollo de Taylor en el valor ηi empleado, el término asociado a este parámetro

desaparece debido a que el factor en diferencia se anula siempre. En la práctica, lo que se ha hecho

es trasladar la dependencia de la admitancia con el parámetro η a las derivadas en vez de expresarla

con un coe�ciente propio. De este modo, la no linealidad en la respuesta, respecto a esta variable,
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se expresa en las variaciones del resto de parámetros con η.

Al pasar el sistema a forma matricial este queda según se expresa en 4.3.

H
(
V , η, Φ, ωiny, Iiny

)∣∣
(nx1)

=
{

¯̄δY
δV

¯̄∆V +
¯̄δY
δω

¯̄∆ω + ¯̄Yc+

+Iiny

(
¯̄δY
δIr cos (φiny − φi) +

¯̄δY
δIi

sin (φiny − φi)
)

¯̄δ
}

¯̄ΦV = 0

(4.3)

donde las derivadas ya no son constantes comunes a todos los elementos. Estas se pueden agrupar

en matrices de la forma

¯̄δY

δX

∣∣∣∣∣
(nxn)

=


δY
δX (η1) 0 · · · 0

0 δY
δX (η2) · · · 0

...
...

. . .
...

0 0 · · · δY
δX (ηn)

 (4.4)

siendo, en 4.3, el resto de matrices formalmente idénticas a las calculadas en el capítulo 2,

añadiendo la dependencia con η en ¯̄∆V y ¯̄∆ω.

El sistema de la ecuación 4.3 se puede resolver mediante optimización actualizando, en cada ite-

ración del proceso de cálculo, el valor de las variables correspondientes en función del valor propuesto

para el parámetro η en cada oscilador.

La linealización a trozos es aplicable en la práctica a cualquier elemento del oscilador cuyo valor

se pueda ajustar. Así, se podría disponer de un modelo funcional paramétrico de los V COs si se gene-

raliza el procedimiento empleándolo sobre otros parámetros tales como: resistencias, condensadores,

longitudes de líneas, etc., lo que proporcionaría unos resultados más próximos a una simulación a

nivel de componentes. Esto puede resultar útil si se desea emplear el mismo modelo para diferentes

arrays ajustando los parámetros apropiados en cada caso o si se quiere introducir diferencias entre

sus elementos para estudiar el efecto de las asimetrías, lo que resultaría en un sistema de ecuaciones

equivalente al expuesto en la sección 4.3.

El principal inconveniente de realizar la aproximación a tramos radica en que hay que obtener

las derivadas de los V COs barriendo cada variable considerada de interés, lo que complica el modelo

del mismo cuantos más elementos se quieran parametrizar, así como su tratamiento. Por todo esto,

se debería tomar un compromiso entre �exibilidad de uso y complejidad del modelo. Por otro lado,

cuenta con la ventaja de que se pueden aproximar respuestas complejas empleando únicamente

funciones de Taylor de orden 1, siempre que el muestreo de las variables sea su�cientemente �no.

Esto permite el uso de la formulación tal y como se ha desarrollado sin necesidad de adaptar las

expresiones.

En el apéndice A.5 también se han calculado las soluciones del circuito empleando series de

Taylor a tramos en función de la tensión de varactor, además de las aproximaciones de orden 1 y 2.
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Figura 4.3: Elipses de sincronismo para los elementos de la columna central de una array de
3x3 elementos calculadas empleando una aproximación de Taylor de orden 1 de
un solo punto, izquierda, y a tramos en función de la tensión de varactor, derecha,
Comparación con las soluciones obtenidas mediante balance armónico en ADS.

Para comparar se han representado las soluciones respecto a las que se obtienen con los desarrollos

de orden 1 en la �gura 4.3.

Al haber parametrizado la respuesta respecto a la tensión de varactor, la aproximación a tramos

presenta el inconveniente de que pueden seguir apareciendo errores en las aproximaciones si la no

linealidad es causada por otra variable, como la amplitud de la corriente de inyección. Sin embargo,

la dependencia respecto a los parámetros de control se convierte en la principal fuente de error en

los V COs cuando operan en condiciones de acoplo débil, debido a que tan solo 1 de los osciladores

en el array está inyectado.

4.3. Empleo de múltiples V COs base

Para simpli�car el desarrollo de la formulación se ha considerado que todos los V COs en el siste-

ma son iguales, es decir, todos operan sobre el mismo punto de trabajo y se caracterizan empleando

los mismos parámetros. En la práctica, los osciladores presentan diferencias en sus respuestas debido

a los propios procesos de fabricación. Estas se trasladarán a los arrays cambiando las soluciones

respecto a las que presentarían de ser todos idénticos. Por esto, una forma de aproximar mejor las

soluciones mediante la formulación semianalítica, consiste en incluir las diferencias propias entre la

respuesta de los distintos osciladores en el sistema.

Plantear la formulación considerando que los V COs no son idénticos permitirá emplear una

caracterización especí�ca para cada elemento de los arrays. Además, también posibilitará estudiar

el efecto que tiene en la respuesta de los arrays las diferencias existentes entre los osciladores.

Para contemplar en las ecuaciones del sistema el efecto que producen dichas diferencias entre los
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V COs, tan solo hay que particularizar sus parámetros en el desarrollo de Taylor de las admitancias

cuando estos son distintos entre sí, tal y como se ve en 4.5.

{
δY
δV

∣∣
i
(Vi − Vo|i) + δY

δω

∣∣
i
(ωiny − ωo|i) + δY

δη

∣∣∣
i
(ηi − ηo) +

+Iinyδ
i
g

(
δY
δIr

∣∣
i
cos (φiny − φi) + δY

δIi

∣∣
i
sin (φiny − φi)

)}
Vie

jφi +
n∑
k=1

yikVke
jφk = 0

 (i = 1 · · ·n)

(4.5)

donde las derivadas y los valores del punto de operación, excepto ηo que al ser una variable de

control se puede ajustar, se de�nen para cada i-ésimo elemento del array asociando cada derivada
δYi
δX a un V CO especí�co, además de a la variable sobre la que se deriva. De esta forma, el sistema

en forma matricial queda

H
(
V , η, Φ, ωiny, Iiny

)∣∣
(nx1)

=
{

¯̄δY
δV

¯̄∆V +
¯̄δY
δω

¯̄∆ω +
¯̄δY
δη

¯̄∆η + ¯̄Yc+

+Iiny

(
¯̄δY
δIr cos (φiny − φi) +

¯̄δY
δIi

sin (φiny − φi)
)

¯̄δ
}

¯̄ΦV = 0

(4.6)

en donde se puede ver que las derivadas ya no son tratadas como constantes comunes a todos

los elementos, agrupándose en matrices de la forma

¯̄δY

δX

∣∣∣∣∣
(nxn)

=


δY
δX

∣∣
1

0 · · · 0

0 δY
δX

∣∣
2
· · · 0

...
...

. . .
...

0 0 · · · δY
δX

∣∣
n

 (4.7)

siendo el resto de matrices de la misma forma que las calculadas en el capítulo 2, ajustando los

términos de las matrices ¯̄∆V y ¯̄∆ω para cada oscilador del array.

La particularización de los desarrollos de Taylor para cada V CO del sistema permite evaluar el

efecto que tendría las diferencias en la respuesta entre ellos sobre las soluciones. También abre la

posibilidad a poder realizar el diseño de arrays formados por osciladores con diferentes topologías.

Si bien es cierto que el empleo de osciladores idénticos obedece al deseo de maximizar el ancho de

banda de sincronismo disponible, un array con osciladores distintos, podría resultar de interés con

objeto de mejorar otros parámetros del sistema como, por ejemplo, la respuesta de ruido. Así, se

podría intentar combinar osciladores con distintas características de ruido para conseguir un sistema

con mejores prestaciones a un coste menor.

A modo de ejemplo, en el apéndice A.6, se ha obtenido las curvas que se muestran en la �gura

4.4. Estas se corresponden con las tensiones de salida de un array lineal de 3 elementos en el que

uno de los osciladores presenta una respuesta distinta al resto.
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Figura 4.4: Amplitudes de las tensiones de salida de los V COs para un array lineal de 3
elementos en el que se uno de ellos es diferente al resto. En la grá�ca se puede
comprobar cómo se ve afectado el rango de soluciones estables a causa de la asi-
metría. Comparación con las soluciones obtenidas mediante balance armónico en
ADS.

En este ejemplo, además de los cambios evidentes en las tensiones de salida, se puede ver como la

asimetría producida por las diferencias entre los V COs también afecta al rango de soluciones estables

en circuito, lo que podría resultar perjudicial para una aplicación práctica. De esta forma, disponer

de la posibilidad de resolver los circuitos caracterizando la respuesta de cada uno de los elementos

que los componen de forma independiente permitiría prever posibles problemas que puedan surgir

en su implementación.

4.4. Redes de acoplo con cuadripolos distintos

Al igual que en el caso de los osciladores, los cuadripolos que forman la red de acoplo pueden

presentar respuestas diferentes entre sí, lo que se traduciría en variaciones en el comportamiento

global del sistema. Por otro lado, también puede ser de interés la posibilidad de plantear arrays

donde las uniones entre los elementos que los forman estén implementadas mediante distintas redes,

lo que incrementaría notablemente el abanico de posibilidades a la hora de afrontar un diseño.

Por todo esto, al plantear la simulación de los arrays, también resulta de interés disponer de

métodos que permitan resolver redes de acoplo formadas por cuadripolos que no sean idénticos de

forma rápida.

Si se observa la estructura de las expresiones de la formulación semianalítica, se puede ver que

los cambios en la con�guración de la red de acoplo se traducen en modi�caciones sobre los valores
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Figura 4.5: Array bidimensional triangular de 6 elementos construido con tres tipos de cua-
dripolos y dos tipos de monopolos.

de los parámetros Y sin alterar el análisis global. Por esta razón, de la misma forma que cambiar la

topología del array no afecta al desarrollo de la formulación, modi�car entre si la estructura de los

cuadripolos tampoco. De este modo, el problema se traslada al cálculo de la matriz de parámetros

de la red de acoplo.

Por todo ello, se propone una modi�cación en uno de los algoritmos propuestos para resolver el

problema del empleo de cuadripolos distintos. Concretamente en el algoritmo basado en la matriz

de conexiones. Mediante esta modi�cación se podrá contemplar este problema, sin que ello suponga

un incremento excesivo en el coste computacional al resolver la caracterización de la red de acoplo.

La modi�cación consiste en la inclusión de la información referente a los distintos cuadripolos

en la propia matriz de conexiones de forma que, además de las uniones, se indique en la misma el

cuadripolo empleado en cada puerto. Para ello se pueden indexar los diferentes tipos de cuadripolos

con diferentes valores y señalarlo en las posiciones apropiadas en la matriz.

Para ilustrar el procedimiento se desarrollará un ejemplo sobre un array triangular

En la �gura 4.5 se muestra una red triangular implementada con diferentes tipos de monopolos

y cuadripolos. Además, para este ejemplo, se asumirá que la orientación es la misma en todos.

Esto se hace así para que todos los términos por encima de la diagonal principal se correspondan

siempre con el parámetro y12 de su correspondiente cuadripolo, contribuyendo al término de re�exión

con el valor de y11, resultando al revés por debajo de la diagonal.

Así, la matriz de conexiones del array de la �gura 4.5 se puede escribir

¯̄Cgl

∣∣∣
(6x6)

=

(
1 2 3 4 5 6

)


1

2

3

4

5

6





0 1 0 2 0 0

1 0 1 3 2 0

0 1 0 0 3 0

2 3 0 0 1 2

0 2 3 1 0 1

0 0 0 2 1 0


(4.8)
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donde, en 4.8, se ha indicado con un índice diferente cada tipo de cuadripolo en las posiciones de

las distintas conexiones de la red de la �gura 4.5. Como también se pueden emplear diferente tipo

y número de monopolos en los puertos de la red, para dar más generalidad, se puede almacenar en

una segunda estructura los monopolos conectados a cada elemento del array. Esta podría tener la

expresión de la ecuación 4.9.

¯̄Mgl

∣∣∣
(6x2)

=



1

2

3

4

5

6





1 1

0 0

2 2

0 0

0 0

1 2


(4.9)

Con 4.8 y 4.9 se puede construir la matriz de parámetros Y . Para ello, tan solo hay que seguir

el procedimiento que se ha aplicado al desarrollar el método en el capítulo 3, particularizando los

parámetros Y de cada cuadripolo en las posiciones oportunas.

La matriz de parámetros quedaría entonces

¯̄Ygl

∣∣∣
(6x6)

=



(
yT1

11 + yT2
11 + 2yT1

la

)
yT1

12 0

yT1
21

(
yT1

11 + yT2
11 + yT3

11 + yT1
22

)
yT1

12

0 yT1
21

(
yT3

11 + yT1
22 + 2yT2

la

)
yT2

21 yT3
21 0

0 yT2
21 yT3

21

0 0 0

yT2
12 0 0

yT3
12 yT2

12 0

0 yT3
12 0(

yT1
11 + yT2

11 + yT2
22 + yT3

22

)
yT1

12 yT2
12

yT1
21

(
yT1

11 + yT1
22 + yT2

22 + yT3
22

)
yT1

12

yT2
21 yT1

21

(
yT1

22 + yT2
22 + yT1

la + yT2
la

)


(4.10)

Aunque, por simplicidad, se ha considerado que todos los cuadripolos están orientados siguiendo

el mismo criterio, también se puede resolver aquellos casos en los que hubiese redes no simétricas en

el array con orientaciones diferentes. Así, si el puerto P1 está conectado al elemento de índice n < m

en algunos casos y al revés en otros para un mismo cuadripolo, se puede de�nir cada orientación como

un tipo de red diferente. Esto se consigue identi�cando en la matriz de conexiones la orientación
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P1−P2 con un índice y la P2−P1 con otro y empleando, tras corregir según la orientación, la misma

matriz de parámetros en ambos casos. Esto es lo que se ha hecho en el ejemplo del apéndice A.7

donde, además de diseñar una red de acoplo con diferentes cuadripolos, uno de los tipos empleados

para conectar a los V COs no es simétrico.

Por lo tanto, este método permite obtener los parámetros Y de, prácticamente, cualquier topo-

logía. Esto es gracias a que se puede de�nir tanto las conexiones en el sistema como los distintos

elementos que lo forman.

4.5. Ajuste de la respuesta de los V COs al nivel de carga total equi-

valente

Al resolver los arrays se ha modelado el comportamiento de los osciladores estando aislados y

sobre una carga RL, normalmente de 50Ω. Para que este modelo sea válido es necesario que la

respuesta de los V COs en el sistema no se vea alterada de forma signi�cativa como consecuencia de

la in�uencia del resto de elementos del mismo. Hasta ahora, para garantizar que el comportamiento

de los osciladores en los arrays se corresponde con el que presentan de forma aislada se ha impuesto

la condición de acoplo débil, lo que implica que las corrientes de sincronismo que afectan a cada

elemento del sistema deben ser pequeñas.

Sin embargo, el hecho de limitar la amplitud de las corrientes de sincronismo, no garantiza que el

comportamiento de los osciladores en el array se ajuste al que estos presentan al operar aislados sobre

una carga de valor RL. Esto se debe a que la red de acoplo puede introducir cambios en los valores

totales de carga en función de los parámetros Y de los cuadripolos de interconexión, alterando la

respuesta de los V COs.

Para poder entender el efecto que la red de acoplo tiene sobre la respuesta del circuito y como

afectan los distintos parámetros a esta, se va a presentar un esquema alternativo del sistema al

empleado hasta ahora. Esta representación permitirá determinar con una mayor facilidad las con-

diciones en las que operan los osciladores, lo que posibilitará el ajustar la aproximación de Taylor

para mejorar la precisión de las soluciones.

En este análisis el array se modelará según el esquema mostrado en la �gura 4.6 que, como se

podrá comprobar, es equivalente a la empleada en el capítulo 2. Para la construcción de este esquema

se ha empleado el equivalente Norton en cada uno de los osciladores del array, de tal forma que en

él se equipara a los arrays de osciladores acoplados con un conjunto de n V COs independientes

inyectados por n fuentes de corrientes sincronizadas.

La representación del sistema de la �gura 4.6 es útil por dos razones. Por un lado, permite aislar

a los V COs unos de otros si se trata a las fuentes equivalentes de Norton como generadores externos.

Por otro lado, posibilita el conocer cuáles son las condiciones de trabajo reales sobre las que opera

cada oscilador al poder determinar la impedancia de carga así como las corrientes de inyección de
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Figura 4.6: Esquema general alternativo para el análisis de un array de osciladores empleando
una caracterización a partir de la aplicación del equivalente Norton.

cada uno de ellos.

En el circuito de la �gura 4.6 las fuentes de corriente que inyectan a cada oscilador dependerán

de las tensiones de salida de los demás V COs, así como de los parámetros Y de la red de acoplo.

También se puede apreciar como las impedancias equivalentes de carga se han situado entre el

oscilador y la red de acoplo. Esta representación pretende dar idea de que dichas ZEQi dependen

tanto de los parámetros Y de la red de acoplo como de las cargas YL de los V COs asociadas al array

de antenas, tal y como se ha señalado en el capítulo 2.

Para comprobar la equivalencia entre esta representación y el esquema original, se puede ob-

tener de forma sencilla la expresión del sistema de ecuaciones del array a partir del cálculo de los

equivalentes de Norton.

A partir del esquema propuesto en 4.6, para cada V CO, se cumple

(YV COi + YEQi)Vi − INti = 0 (i = 1 · · ·n) (4.11)

ecuación que se corresponde con el análisis de un oscilador inyectado [7, 10, 11] y que resulta de

la suma total de las corrientes en el único nodo de los n subsistemas. Esta, por la ley de Kircho�,

debe valer cero. Para obtener los valores de las admitancias YEQi y las corrientes INti se aplica el

método de cálculo del equivalente de Norton a cada V CO del array.
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Figura 4.7: Calculo de la resistencia equivalente, a, y de la corriente de Norton, b, para el
primer V CO de un array de osciladores acoplados.

En 4.7 se ha representado de forma grá�ca el proceso de cálculo para la obtención del equivalente

de Norton en el primer V CO del array a modo de ejemplo.

Para el cálculo de la impedancia, 4.7.a, se ha considerado que los V COs son fuentes de tensión

independientes por lo que se han anulado, sustituyéndolas por cortocircuitos, salvo aquella conectada

al nodo sobre el que se quiere calcular. Al estar en paralelo las cargas YLi no afectan al análisis salvo

la del oscilador evaluado. La impedancia equivalente se puede obtener para el primer V CO como

ZEQ1 = (I1/V1)
−1 = (YL1 + I1ac/V1)

−1 (4.12)

donde, la relación, I1ac/V1 cuando el resto de los puertos de la red de acoplo están cortocircuitados,

por de�nición, coincide con el valor del parámetro y11. Quedando la ecuación 4.12 expresada según

4.13, tras extenderlo a todos los V COs del sistema.

ZEQi = (YLi + yii)
−1 (i = 1 · · ·n) (4.13)

Por otro lado, en 4.7.b se ha cortocircuitado el nodo de interés para el cálculo de la corriente de

Norton. Una vez más, se considerarán el resto de osciladores como fuentes independientes de tensión.
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La corriente INt1 coincide con −I1ac, ya que YL1 está en paralelo con un cortocircuito, y se puede

obtener a partir de la expresión de los parámetros Y de la red de acoplo y las tensiones de salida

del resto de V COs tomando V1 = 0.

INt1 = −I1ac = −
n∑
k=1
k 6=1

Vky1k (4.14)

que, generalizando 4.14, para cada V CO del sistema se puede poner

INti = −
n∑
k=1
k 6=i

Vkyik (i = 1 · · ·n) (4.15)

sustituyendo 4.13 y 4.15 en 4.11

(YV COi + YLi + yii)Vi +
n∑
k=1
k 6=i

Vkyik =

= (YV COi + YLi)Vi +
n∑
k=1

Vkyik = 0 (i = 1 · · ·n)

(4.16)

donde 4.16 es la ecuación del array sobre la que se ha desarrollado toda la formulación semiana-

lítica. Esto con�rma que el esquema de la �gura 4.6 es equivalente al empleado hasta ahora. A partir

de este punto habría que aproximar la admitancia YV COi + YLi mediante un desarrollo en serie de

Taylor para poder calcular las soluciones de interés empleando métodos de optimización.

Si se analizan las expresiones obtenidas del equivalente Norton, se puede determinar la in�uencia

que cada uno de los parámetros del circuito tiene sobre la respuesta de los osciladores en el array.

Esta información será de utilidad para entender la dinámica del sistema, lo que facilitará el proceso

de diseño al permitir identi�car los elementos sobre los que se debe actuar para obtener las respuestas

deseadas.

La corrientes del equivalente Norton están directamente asociadas al nivel de acoplo, ya que se

corresponden con las corrientes de inyección que afectan a cada oscilador del array. Si se analiza

su expresión, ecuación 4.15, para determinar los parámetros que in�uyen en estas se puede ver que

dependen tanto de los parámetros de transmisión de la red de acoplo, coe�cientes yik (i 6= k), como

de las tensiones de salida de los V COs.

La dependencia con los parámetros Y está asociada tanto al valor de estos, pues la corriente

equivalente varía de forma proporcional, como a la cantidad de coe�cientes no nulos en la matriz.

Estos, como se ha visto al analizar las redes de acoplo propuestas en el capítulo 3, son igual al número

de conexiones directas en cada oscilador, de forma que las corrientes de sincronismo resultantes serán

mayores cuantas más conexiones tengan los elementos en el array.
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Por otro lado, las tensiones de la expresión 4.15 son variables complejas, por lo que las relaciones

de fases entre estas afectarán al resultado. Debido a esto, para cada solución se producirán corrientes

de sincronismo diferentes en cada oscilador, las cuales dependerán de las distribuciones de fases en

los nodos del array.

El análisis de la expresión de la impedancia equivalente de Norton, ecuación 4.13, ayudará a

determinar como la red de acoplo puede afectar al comportamiento de los osciladores al modi�car

la impedancia de carga sobre la que operan.

Por simplicidad, se considerará que todas las YLi son constantes idénticas y de valor YL. Además,

como ya se ha comentado en el capítulo 3, resulta de interés que los coe�cientes yii sean iguales en

la red de acoplo para garantizar que todos los osciladores operan sobre el mismo punto de trabajo.

Así, si se cumple yii = yr (ω) (i = 1 · · ·n) , se puede expresar la admitancia equivalente de Norton

de la ecuación 4.13 según

ZEQi = ZEQ = (YL + yr (ω))−1 (i = 1 · · ·n) (4.17)

por lo que las ZEQi ya no tienen un valor constante sino que son función de la frecuencia a través

de su dependencia con los parámetros Y de la red de acoplo, como se puede comprobar en 4.17. Esto

provocará que la impedancia de carga sobre la que operan los osciladores se pueda ver afectada por

los desplazamientos en frecuencia de las soluciones.

Para que el modelo de los osciladores obtenido mediante series de Taylor, actuando sobre una

carga ZL = 50Ω, sea válido se debe cumplir yr (ω)� YL, lo que se traduce en que el valor de ZEQ
resulta próximo a Y −1

L = ZL y, de esta forma, la aproximación del desarrollo en serie se ajusta al

comportamiento que los V COs tendrán en el array.

Por otra parte, si la admitancia yr (ω) es comparable en valor a YL el paralelo resultante es una

impedancia menor que la carga de referencia ZL. Esto provocará que la respuesta de los V COs se vea

modi�cada por el efecto que la red de acoplo tiene sobre la carga que estos ven. Como consecuencia,

debido al cambio en los valores de las derivadas y el punto de operación, la aproximación mediante

desarrollos en serie calculados sobre una carga ZL ya no se ajustará al comportamiento. Para que la

función de Taylor se corresponda con la respuesta de los circuitos, se debe modelar al V CO aislado

sobre una carga de valor ZEQ = Y −1
EQ, que es la que ven los osciladores al conectarse al array.

Así, para modelar la respuesta de los V COs en los arrays cuando operan sobre una impedancia

equivalente de Norton distinta de ZL, se obtendrán las derivadas en el oscilador aislado cargado con

dicha impedancia tal y como se muestra en la �gura 4.8.

Para simpli�car el análisis, se puede eliminar el efecto de las variaciones en ω, �jando la parte de

la admitancia correspondiente a la red de acoplo al valor que esta presenta a la frecuencia de libre

oscilación. Esto resulta en que la admitancia equivalente de Norton se aproxima según la expresión

4.18 en vez de 4.17
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Figura 4.8: Esquema de cálculo de las derivadas con la sonda de medida para la simulación
de arrays cunado la impedancia de carga equivalente de Norton es distinta de ZL.

ZEQ ≈ (YL + yr (ωo))
−1 (4.18)

En aquellos casos en los que no se pueda aplicar la expresión 4.18, sucederá que la carga que ven

los osciladores cambiará de valor modi�cando la respuesta de estos al desplazarse el valor de ω en las

soluciones de interés, debido a la dependencia en frecuencia de ZEQ. Este efecto se puede modelar

de múltiples formas como, por ejemplo, muestreando la respuesta de los osciladores en diferentes

niveles de carga. Esto permitiría ajustar las derivadas en función de la frecuencia de las soluciones

en el proceso de resolución de los sistemas, incluyendo en el modelo de los V COs el efecto de los

cambios en ZEQ de la misma forma que se ha hecho con el parámetro de control en la sección 4.2.

Por simplicidad, se ha considerado para el desarrollo de este análisis que la red de acoplo empleada

posee unos parámetros yii cuyas variaciones respecto al valor en ωo son pequeñas, lo que garantiza que

la aproximación de la ecuación 4.18 es su�cientemente buena aunque la frecuencia de las soluciones

en los arrays se desplace.

Así, se puede plantear el desarrollo de Taylor de las admitancias implicadas en la �gura 4.8

alrededor del punto de libre oscilación según

(YV CO + YL + yr (ωo)) ≈ δY
δV

∣∣
ZEQ

(
Vg − Vo|ZEQ

)
+ δY

δω

∣∣
ZEQ

(
ωiny − ωo|ZEQ

)
+ δY

δη

∣∣∣
ZEQ

(ηg − ηo) +

+Iiny

(
δY
δIr

∣∣
ZEQ

cos (φiny − φg) + δY
δIi

∣∣
ZEQ

sin (φiny − φg)
)

(4.19)

en donde las derivadas y el punto de operación están directamente asociadas al valor de ZEQ. El

valor ηo, al ser un parámetro de control, se puede ajustar por lo que no depende de la impedancia

de carga.

Si se observa la expresión 4.19, la aproximación modela el comportamiento del conjunto de

admitancias, YV CO, YL e yr presentes en el circuito de la �gura 4.8 pero, en la expresión 4.16 del

array, se desea modelar tan solo el término YV CO + YL. Para ello se ajusta el desarrollo en serie de
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Taylor despejando dicho término directamente en 4.19

(YV CO + YL) ≈ −yr (ωo) + δY
δV

∣∣
ZEQ

(
Vg − Vo|ZEQ

)
+ δY

δω

∣∣
ZEQ

(
ωiny − ωo|ZEQ

)
+ δY

δη

∣∣∣
ZEQ

(ηg − ηo) +

+Iiny

(
δY
δIr

∣∣
ZEQ

cos (φiny − φg) + δY
δIi

∣∣
ZEQ

sin (φiny − φg)
)

(4.20)

Por lo tanto, para ajustar los cambios en la impedancia de carga equivalente, se puede expresar

el sistema de ecuaciones del array según

{
−yr (ωo) + δY

δV

∣∣
ZEQ

(
Vi − Vo|ZEQ

)
+ δY

δω

∣∣
ZEQ

(
ωiny − ωo|ZEQ

)
+ δY

δη

∣∣∣
ZEQ

(ηi − ηo) +

+Iinyδ
i
g

(
δY
δIr

∣∣
ZEQ

cos (φiny − φi) + δY
δIi

∣∣
ZEQ

sin (φiny − φi)
)}

Vie
jφi +

n∑
k=1

yikVke
jφk = 0

 (i = 1 · · ·n)

(4.21)

que se puede escribir según 4.22 de forma matricial.

H
(
V , η, Φ, ωiny, Iiny

)∣∣
(nx1)

=

{
−yr (ωo)

¯̄I (n) + δY
δV

∣∣
ZEQ

¯̄∆V + δY
δω

∣∣
ZEQ

¯̄∆ω + δY
δη

∣∣∣
ZEQ

¯̄∆η + ¯̄Yc

}
¯̄ΦV+

+Iiny

(
δI
δIr

∣∣
ZEQ

cos (φiny − φi) + δI
δIi

∣∣
ZEQ

sin (φiny − φi)
)
δ̄ = 0

(4.22)

A partir de 4.21 o 4.22 se puede obtener las tensiones de salida, frecuencia y valores de control

mediante optimización, de la misma forma que en el análisis de las soluciones estacionarias presentado

en el capítulo 2.

Para ver el efecto del ajuste en los desarrollos de Taylor según el nivel de carga, en el ejemplo

del apéndice A.7, se han calculado las soluciones para un array de 3x3 en el que la red de acoplo

reduce la impedancia de carga de los V COs a 30Ω.

En este circuito, para poder obtener los valores de las variables, ha sido necesario calcular las

derivadas de la admitancia de los osciladores sobre el valor de la impedancia equivalente de Norton,

de 30Ω, y ajustar el desarrollo de Taylor en las expresiones del sistema con el término −yr (ωo) =

−1/75Ω−1.

Por último, hay que señalar que la aproximación de la expresión 4.19 se ha obtenido sobre el

punto de libre oscilación. Esto implica suponer que las corrientes equivalentes de Norton se siguen

considerando de pequeña amplitud. Si esto no se cumple y la contribución de los V COs resulta en

valores de potencia relativamente altos, para osciladores cuya respuesta no es lineal, podría suceder
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Figura 4.9: Tensiones de salida, izquierda, y de control de varactor, derecha, para los elemen-
tos de la columna central de un array bidimensional de 3x3 osciladores cargados
con una impedancia equivalente de Norton de 30Ω. Comparación con la solución
obtenida mediante balance armónico en el ADS.

que se pierda precisión en la aproximación al alejarse del punto de trabajo empleado en el desarrollo

en serie de Taylor, esta vez a causa de las corrientes de sincronismo.

4.6. Aumento del nivel de acoplo

Tradicionalmente, debido al comportamiento no lineal de los osciladores, se ha procurado en el

diseño de arrays que estos presenten un nivel de acoplo bajo pues así su análisis resulta más sencillo

[12�14].

Además, el incremento de las corrientes, normalmente, distorsiona el comportamiento de los

circuitos al aproximar la respuesta de los V COs en la formulación semianalítica, invalidando la

aproximación de Taylor de los mismos. Por esta razón se ha limitado su aplicación a aquellos circuitos

que presenten un nivel de acoplo débil.

A partir del esquema del sistema en base al equivalente de Norton de la �gura 4.6 se puede

comprobar que, en la práctica, la in�uencia del resto de elementos se traduce en una corriente de

inyección para cada oscilador que, junto al resto, fuerza la sincronización de todo el array. A partir de

esta �gura, resulta evidente entender que estas corrientes de sincronismo tienen el mismo efecto en

el cálculo de las soluciones que las empleadas en los generadores externos para controlar al sistema,

alterando la respuesta de los osciladores al aumentar su amplitud [7]. Aunque, con la diferencia

de que dependen de múltiples factores propios del sistema tales como las tensiones de salida, los

parámetros de la red de acoplo, el número de conexiones de cada elemento, etc.

Sin embargo, el poder aumentar el nivel de acoplo en los arrays podría resultar interesante en

algunos casos ya que, en estas condiciones, los márgenes de sincronismo son mayores aunque para

ello se sacri�que parte de la potencia de salida de los V COs en la red de acoplo.
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Figura 4.10: Esquema general alternativo para el análisis de un array de osciladores empleando
una caracterización a partir de la aplicación del equivalente Norton en condiciones
de acoplo fuerte. En este se considera a las fuentes de corrientes equivalentes como
admitancias.

Por todo esto, para poder obtener una aproximación válida del comportamiento de los arrays en

condiciones de acoplo fuerte, se propone el realizar una modi�cación al modelo de los V COs que

permitirá el cálculo de las soluciones en los arrays.

Para el desarrollo de esta variante se parte del esquema de la �gura 4.6 en base al equivalente

de Norton, ya que este permite tratar a los osciladores de forma independiente. A partir de este se

puede obtener un nuevo sistema equivalente si se trata a las fuentes de corrientes como admitancias

tal y como se muestra en la �gura 4.10

Tal y como se puede apreciar en 4.10 la admitancia de las fuentes equivalentes pasa a valer

Yf_Nti =
INti
Vi

(i = 1 · · ·n) (4.23)

donde las corrientes INti se corresponden con las resultante del análisis con el equivalente Norton,

ecuación 4.15, y dependen de las tensiones de salida de los V COs y los parámetros Y de la red de

acoplo. De esta forma se modela el efecto de las corrientes de sincronismo como variaciones de la

admitancia de carga de los osciladores.

Así, a partir de la expresión 4.23 junto a la ecuación 4.13 de la admitancia equivalente de Norton,

se puede obtener el valor de la admitancia efectiva total que afectan a los V COs según
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YEffi = YEQi + Yf_Nti (i = 1 · · ·n) (4.24)

Quedando el array de osciladores equiparado a un conjunto de n V COs independientes operando

a la misma frecuencia de oscilación.

En este sistema se puede obtener las soluciones en el array, independientemente del nivel de

acoplo, si se modela el comportamiento de los osciladores en régimen libre sobre una admitancia de

valor YEffi para los distintos valores de los parámetros de control �jados en el mismo.

Por lo tanto, a partir de la �gura 4.10, se puede reescribir la expresión del sistema de ecuaciones

del array como

YV COi + YEffi = 0 (i = 1 · · ·n) (4.25)

Qué, si se desarrollan los términos (YV COi + YEffi) correspondientes a los osciladores con su

admitancia de carga mediante un desarrollo en serie de Taylor queda

δY
δV (YEffi , ηi) (Vi − Vo (YEffi , ηi)) + δY

δω (YEffi , ηi) (ωiny − ωo (YEffi , ηi)) +

+Iinyδ
i
g

(
δY
δIr (YEffi , ηi) cos (φiny − φi) + δY

δIi
(YEffi , ηi) sin (φiny − φi)

)
= 0

 (i = 1 · · ·n)

(4.26)

donde, en 4.26, se ha incluido la dependencia de las derivadas y los valores relativos al punto

de trabajo elegido respecto a la admitancia de carga y el parámetro de control, lo que permite

contemplar el efecto que las variaciones de estas variables producen en el sistema.

Al modelar la respuesta de los V COs en función de la admitancia de carga se consigue que, a

partir únicamente de soluciones de régimen libre, se pueda aproximar el comportamiento que pre-

sentarán los osciladores en el array en régimen sincronizado, contemplando el efecto de las corrientes

de sincronismo independientemente de su valor.

Esto supone realizar una caracterización de los osciladores en función de la carga, que es un

valor complejo, y sus parámetros de control. Para ello se puede operar de forma análoga a como

se ha hecho con las tensiones de varactor en la sección 4.2, muestreando la respuesta en un rango

determinado de los parámetros de interés.

Esto se ha hecho con el array del anexo A.8 que se ha formado con una red de acoplo ideal

para que solo se mani�esten en las soluciones los comportamientos asociados a las variaciones en

las corrientes de sincronismo. En la �gura 4.11 se puede ver las tensiones resultantes calculadas

mediante la expresión 4.26 en el circuito.

Para realizar el cálculo ha sido necesario el caracterizar la respuesta del oscilador sobre distintos
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Figura 4.11: Tensiones de salida de un array lineal de 3 elementos en condiciones de aco-
plo fuerte calculadas mediante la formulación semianalítica. Comparación con la
solución obtenida mediante balance armónico en el ADS.

valores de admitancia de carga. Este ejemplo permite comprobar cómo, únicamente a partir de las

soluciones en régimen libre, se puede modelar la respuesta de los V COs inyectados.

Esta metodología tiene el inconveniente de que puede requerir caracterizar a los V COs en un

gran número de puntos para obtener las soluciones deseadas. Sin embargo, se podrán obtener con

precisión todas aquellas soluciones que estén dentro de las regiones de trabajo si el muestreo es

su�cientemente �no.

Además, si bien es cierto que el método exige un mayor esfuerzo para caracterizar a los V COs,

este proceso, que es previo a la resolución de los arrays, solo se realiza una vez. Contando con la

ventaja de que el modelo obtenido para un oscilador en particular es aplicable a cualquier array

sobre el que se quiera trabajar con él.

Por último, hay que tener en cuenta que el análisis realizado en esta sección se ha centrado

únicamente en ajustar la formulación para contemplar el efecto del nivel de acoplo. Por esta razón,

se ha mantenido, como se puede deducir de los desarrollos de Taylor empleados, la caracterización

de las admitancias en función de la corriente de inyección Iiny tal y como se ha empleado hasta

ahora, es decir, próxima al punto de inyección nula. Esto supone que el nivel de inyección en dicha

fuente debe ser de pequeña amplitud para que los resultados sean válidos.
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Capítulo 5

Aplicación práctica de la formulación

semianalítica a un array de osciladores

acoplados

Con el objeto de veri�car la validez de la formulación semianalítica se ha implementado esta

en Matlab de forma que se puedan simular arrays bidimensionales a partir de los datos de una

caracterización previa de los V COs empleados.

Además, se ha diseñado, construido y medido un array de osciladores acoplados de forma que las

soluciones de la simulación se puedan comparar con datos reales y no simulados como los expuestos

hasta ahora.

El array se diseñó inicialmente como un sistema de 3x3 elementos en con�guración rectangular

unidos por �las y columnas. Para una mejor estimación de las soluciones se decidió desarrollar un

sistema capaz de determinar la relación de fases en el circuito a partir de una muestra de las señales

de salida de los osciladores. Durante el proceso de desarrollo de este sistema, que forma parte de

otro trabajo de tesis, se optó por reducir el array a una estructura lineal de 3x1 elementos debido

a problemas de implementación, ya que esto simpli�ca enormemente el proceso de corrección de

errores.

Por esta razón, a falta de disponer de un sistema que permita evaluar las fases en un circuito

bidimensional y a pesar de que ya se ha hecho en trabajos previos [1, 3, 9], las medidas realizadas

en este capítulo �nalmente se han obtenido sobre un array lineal de 3 elementos.

Desde el punto de vista de la aplicación práctica de la formulación estas medidas permitirán,

como novedad, aplicar algunas de las modi�caciones desarrolladas en este trabajo para el ajuste de

la formulación posibilitando el poder evaluar los resultados que se obtienen al usar las mismas.

El capítulo se dividirá en dos partes. En la primera se expondrá brevemente la estructura elegida

para la implementación de la formulación en Matlab para pasar a presentar los resultados medidos
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5.1. Sistema implementado

Figura 5.1: Esquema de las aplicaciones implementadas en Matlab para el cálculo de las so-
luciones de los arrays de osciladores.

en la segunda.

5.1. Sistema implementado

El sistema de ecuaciones del array se ha implementado en Matlab mediante un conjunto de

scripts. En estos se obtienen los valores de control para las distribuciones de fases deseadas mediante

optimización por el método de Gauss a partir de un grupo de parámetros que de�nen al sistema.

Se han desarrollado varias aplicaciones que permiten simular la respuesta de los arrays en di-

ferentes supuestos. En cada una de ellas se puede de�nir las características de los mismos a partir

de los diferentes parámetros considerados en el desarrollo de las expresiones como, por ejemplo, el

número de elementos, cuadripolos de la red de acoplo, topología, etc.

A partir de estas especi�caciones es posible calcular las soluciones de los distintos tipos de análisis.

Para ilustrar la estructura del entorno de simulación, se puede apreciar en la �gura 5.1 el esquema

elegido para el desarrollo de la implementación de la formulación.

En todos los análisis es necesario de�nir una serie de parámetros de entrada que describan al

sistema. Para tener una mayor �exibilidad se han dividido estos en tres grupos.

Parámetros propios de la simulación: son los que permiten de�nir características de la simu-

lación no relacionados con la estructura del circuito como, por ejemplo, el número de puntos

que se quieren simular.

V CO base: son los datos de la caracterización de los osciladores tales como las derivadas,

tensiones de salida en régimen libre, frecuencia de libre oscilación, etc.

Array: son los parámetros que de�nen la estructura y composición del array propiamente dicho.

Aquí se incluye el número de elementos del array, los cuadripolos empleados, etc.

El separar los parámetros de entrada de esta forma simpli�cará la de�nición de los circuitos al mismo
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Figura 5.2: Esquema del array de osciladores desarrollado.

tiempo que permite realizar variaciones en los elementos del sistema con facilidad.

El �ujo de trabajo sigue el mismo esquema que el empleado para exponer la formulación en el

capítulo 2. Este consiste en obtener primeramente las soluciones estacionarias ya sea en régimen

libre o inyectado para, a partir de estas, poder realizar los demás análisis.

La implementación se ha hecho de forma que permita que todas las soluciones se puedan guardar

en �cheros para su posterior análisis y representación o, en el caso de las soluciones estacionarias,

reutilizarlas como un parámetro más de entrada en otras simulaciones.

Por simplicidad en la programación, se han realizado varias versiones del software a medida

que se proponían variaciones sobre las expresiones o modi�caciones que alteraban las estructuras

de datos sobre los que se realizan los cálculos. Por esta razón, no se han implementado todas las

variantes propuestas sobre todos los métodos de análisis.

En el desarrollo se ha intentado cubrir el mayor número de casos posibles de forma que aquellos

aspectos que son con�gurables como la estructura de los cuadripolos, señales moduladas, caracterís-

ticas de ruido, etc. pueden ser de�nidos de múltiples formas incluyendo la opción de de�nir funciones

propias por parte del usuario.

5.2. Caracterización de un array lineal de 3 elementos empleando

la formulación semianalítica

Para evaluar de forma práctica la aplicación de la formulación se va a comparar los resultados

de la formulación con las medidas obtenidas en una array lineal de 3 elementos, aunque inicialmente

se había diseñado el circuito como un array bidimensional de 3x3 elementos.

El esquema elegido para implementar al array es el mostrado en la �gura 5.2. En la imagen se

puede ver que el circuito se compone de los 3 V COs conectados entre sí a través de un cuadripolo

de interconexión en π con una línea central y dos monopolos conectados en los extremos con una
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Figura 5.3: Modelo del V CO empleado en el array de osciladores. El condensador Cout no está
presente en el circuito empleándose únicamente en simulación.

estructura igual a �la mitad� de un cuadripolo.

Durante el proceso de diseño se decidió emplear líneas de Ψo = 360o y Zo = 50Ω a 5,0Ghz en los

cuadripolos. Las resistencias elegidas tienen un valor de Rs = 120Ω y Rp = 220Ω para garantizar

un nivel de acoplo que se pueda considerar débil.

A partir de las características del cuadripolo elegido se diseñó la placa de acoplo. Esta está

formada por la red bidimensional y los conectores para los V COs y las antenas. Para la realización

de estas medidas se emplearon únicamente 3 osciladores en línea en una sección horizontal, retirando

de la placa las resistencias que unían los puertos elegidos con aquellos que no se iban a emplear. Más

adelante, en la �gura 5.8, se puede ver el aspecto �nal de la red de acoplo tal y como fué empleada

en el circuito.

El V CO usado es el de la �gura 5.4 cuyo esquemático se muestra en la �gura 5.3. Para facilitar el

manejo y control se incluyeron los 9 V COs que se pretendían utilizar en el mismo circuito impreso,

junto a un sistema de activación automático que permite habilitar y deshabilitar a los osciladores de

forma independiente. Esta placa se puede ver en la imagen de la �gura 5.7 junto con la red de acoplo.

Finalmente, después de comparar el comportamiento para diferentes combinaciones, los osciladores

empleados en las medidas han sido los correspondientes a la �la inferior por ser los que presentaban

menos diferencias entre sus respuestas.

Los osciladores se han realizado sobre un sustrato de tipo RO4003C utilizando un transistor

NE3210S01 y un diodo varactor MA46H070 como elemento de ajuste. La entrada de inyección

empleada para sincronizar al circuito está conectada al terminal de puerta del transistor. En este
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Figura 5.4: Foto detalle del V CO empleado en el array de osciladores.

puerto se ha incluido un atenuador para mejorar la robustez de la oscilación cuando se realicen las

conexiones y desconexiones aumentando el aislamiento y reduciendo, por tanto, la sensibilidad a las

variaciones de carga.

Para poder determinar las diferencias de fase se ha conectado un acoplador integrado MBD −
20− 63HP+ en la salida. Este elemento permite extraer una muestra de la señal de salida sin que

se vea afectado el comportamiento del V CO.

La tensión de alimentación Vdd se ha �jado a 4,0V y la de varactor Vtt se puede ajustar entre

0V y 5V .

Este circuito ha sido simulado en el ADS aunque, para ello, se ha implementado el acoplador

mediante líneas de transmisión. Con estas condiciones se obtiene en simulación para este oscilador,

sobre una impedancia de carga de 50Ω, una fo = 4,739Ghz y Vo = 1,83V cuando Vtt = 1,55V .

El condensador Cout que aparece en la �gura 5.3 no está presente en el circuito. Este será empleado

más adelante para introducir asimetrías entre los osciladores en el array a nivel de simulación.

El entorno en el que se han realizado las medidas es el que se muestra en el esquema de la �gura

5.5. En este se puede apreciar como el sistema está formado por la placa de V COs, que contiene a

los osciladores aislados entre sí, y la de acoplo. Ambas, unidas, conforman el array.

Los osciladores están conectados al sistema de medida de la fase a través de sus correspondientes

salidas auxiliares. Este compara las señales y, mediante un dispositivo de adquisición de datos, se

comunica con un PC donde una aplicación desarrollada a tal efecto determina la relación de fases.

Desde el PC empleando una interfaz implementada en Matlab se puede controlar las tensiones

de varactor de los V COs para poder buscar las distintas soluciones.
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Figura 5.5: Esquema del entorno de medida de las soluciones empleado para el array de osci-
ladores.

Figura 5.6: Foto del sistema con el array completo. En la imagen se puede ver el aspecto �nal
del sistema al conectarlo. Por orden las placas se corresponden con la red de acoplo,
arriba, la placa de V COs, en medio, y el sistema de medida de fases, debajo del
todo.
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Figura 5.7: Foto de las placas que componen el array. Placa de V COs, izquierda, y la red de
acoplo, derecha.

Figura 5.8: Detalle de la red de acoplo tras adaptarla al array de 3 elementos. En la imagen se
puede ver la red central desacoplada del resto, uniones verticales, y las resistencias
serie y paralelo en las uniones con los osciladores.
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Figura 5.9: Espectro de salida de los V COs en régimen libre cargados con 50Ω para una
Vtt = 1,55V .

Por último se puede introducir una señal de inyección en el array empleando para ello un gene-

rador de señal a través de la entrada de inyección de los osciladores.

La respuesta del sistema se monitoriza mediante un analizador de espectros que, conectado al

PC, proporciona información sobre la frecuencia de oscilación en el circuito al sistema de medida

de fase.

En la imagen de la �gura 5.6 se puede ver el aspecto del circuito montado con las placas que

forman el array conectadas al sistema de medida.

5.2.1. Medida de las soluciones estacionarias

El primer análisis que se ha realizado en el array consiste en la medida de las soluciones estacio-

narias presentes en el circuito. A partir de estas se puede determinar la frecuencia de oscilación en

el array, márgenes de sincronismo, rangos de fases estables, etc.

Como un paso previo al mismo se ha medido la respuesta de los osciladores aislados para de-

terminar la frecuencia de oscilación de estos en régimen libre. Los espectros obtenidos para cada

uno de los osciladores se pueden ver en la �gura 5.9. En esta medida aparece la primera divergencia

respecto a las suposiciones que se realizan en el desarrollo de la formulación semianalítica, esto es,

la respuesta de los osciladores no es la misma pues, como puede verse en la �gura 5.9, la frecuencia

de oscilación de cada uno es diferente para el mismo valor de la tensión de control y en las mismas

condiciones de carga. Esto implica que no se puede emplear el mismo modelo para los tres osciladores

debiendo caracterizar a cada uno por separado.

Otro efecto que se producirá a consecuencia de las diferencias entre los V COs es que las soluciones

ya no presentarán la simetría habitual pues, para conseguir la misma frecuencia de oscilación, será
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necesario realizar un ajuste diferente en las tensiones de varactor de los osciladores 1 y 3. Este

desajuste, además, limitará el rango de tensiones de control sobre el que puede trabajar ya que, al

oscilar los V COs 1 y 3 a frecuencias mayores que el 2, en el extremo inferior del rango de variación

de la Vtt no se puede lograr el sincronismo.

También se pudo comprobar en la medida que los valores de tensión de control en los que existe

solución en cada oscilador eran diferentes a los estimados en la simulación, quedando limitados en

los V COs a un rango inferior a los 5V previstos. Esto obligó a encontrar un valor de tensión de

control que permitiese maximizar el rango de variación para obtener el mayor margen de desfase

posible sin que se mani�esten comportamientos indeseados por estar en los límites de las regiones

estables. Finalmente se decidió tomar como valor de referencia Vtt = 1,55V .

Al conectar los osciladores entre sí a través de la red de acoplo, el primer efecto que se produjo

fue el desplazamiento de la frecuencia de la oscilación a un valor en torno a 5,0Ghz. Además, el

rango de desfases progresivo se generó alrededor de 180o y no del punto de fase como se esperaba a

partir de los datos obtenidos en el análisis teórico.

Para determinar las causas de estas desviaciones se realizó una medida de los parámetros S de la

red de carga con un analizador de redes, con el objeto de calcular los Y a partir de estos y determinar

los valores reales sobre los que están operando los V COs. El resultado de los parámetros obtenidos

de esta medida se puede ver en la �gura 5.10.

A partir de 5.10 se pudo determinar que la admitancia de carga sobre la que operan los osciladores,

parámetros Y (i, i), si bien presentan una magnitud próxima a 1/50Ohm−1 tienen una fase, alrededor

de −40o, que provoca que los osciladores desplacen su frecuencia de funcionamiento respecto a la

que presentan sobre una carga de 50Ω.

Por otro lado, la fase de los parámetros de transmisión, que debería ser un valor real negativo para

ajustarse a las simulaciones, se encontraba en torno a 0o en el rango de frecuencia de la oscilación

provocando el desplazamiento del conjunto de las fases estables alrededor de 180o.

5.2.1.1. Régimen libre

A partir de las medidas previas se determinó que, para reproducir el comportamiento de los

V COs en el array, era necesario realizar una caracterización empleando una carga de valor 50Ω

con una fase de 40o para el cálculo de las derivadas ya que es sobre la que estos, aproximadamente,

operaban al conectarse a la red de acoplo. Además, debido a las diferencias existentes entre las

respuestas de los 3 osciladores se decidió introducir una asimetría mediante el condensador Cout,

ver �gura 5.3, en los V COs 1 y 3 empleando los valores de 3 pF y 4 pF respectivamente. Este

condensador produce un incremento de la frecuencia de oscilación resultando en una distribución de

las señales en régimen libre similar a la que se puede apreciar en la �gura 5.9.

Tras realizar la caracterización de los osciladores se simuló mediante la formulación semianalítica
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Figura 5.10: Parámetros Y medidos de la red de acoplo. Magnitud, izquierda, y fase, derecha.
Parámetros de re�exión, (1, 1),(2, 2) y (3, 3), arriba parámetros de transmisión de
las conexiones directas, (1, 2),(2, 1),(2, 3) y (3, 2), medio y conexiones indirectas,
(1, 3) y (3, 1), abajo.
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el array empleando los parámetros Y medidos de la red de carga de la �gura 5.10 obteniéndose

las curvas de la �gura 5.11 para el caso de libre oscilación. En esta se puede comprobar como la

frecuencia de oscilación se ha incrementado respecto a las medidas de la �gura 5.9 y como el rango

de estabilidad aparece en torno a los 180o tal y como ya se ha comentado.

Hay que señalar que, en la �gura 5.11, las tensiones simuladas se han reducido 25 dB. Esto se

ha hecho así porque las potencias que proporciona el sistema de medida de fase se corresponden con

el nivel detectado en la salida auxiliar de los osciladores, que está 20 dB por debajo de la señal, y

que en simulación se obtiene un nivel de potencia de salida unos 5 dB superior respecto a la medida,

posiblemente como consecuencia de pérdidas no consideradas en la misma. Esta diferencia, que ya

aparece al comparar la simulación de ADS con la respuesta de los osciladores fabricados, no es un

efecto de la formulación semianalítica sino una consecuencia de los modelos empleados y que se

hereda al calcular las derivadas.

Desde el punto de vista del análisis con la formulación semianalítica, una vez corregido el modelo

de los osciladores, se puede predecir la zona de trabajo del sistema asi como el comportamiento

del mismo a grandes rasgos. Al emplear los parámetros de la red medidos también se puede prever

cuáles son las fases estables e incluso se puede apreciar la asimetría que estas presentan respecto al

valor de 180o.

En la �gura 5.11, las tensiones de varactor de los osciladores 1 y 2 están por debajo del nivel de

referencia debido a la diferencia de frecuencia entre las señales de salida de los V COs, ya que los

valores próximos a 0V son los que proporcionan las frecuencias de oscilación con las que se puede

sincronizar el V CO 2.

5.2.1.2. Régimen inyectado

Tras corregir el modelo de los osciladores para poder obtener una aproximación válida mediante la

formulación semianalítica se realizaron las medidas de las soluciones inyectadas. En estas se introdujo

una señal de inyección a través del V CO 2 para evaluar el efecto sobre la respuesta del array.

En este caso se realizaron dos medidas. Una primera análoga a las simulaciones presentadas en

las que se obtienen las elipses de sincronismo, solo la zona estable por tratarse de una medida, para

diferentes potencias de inyección y un valor de desfase constante. Debido a que es el punto que mejor

se aproxima en la simulación se han medido las elipses para una relación de fase de 180o entre los

V COs.

Esta medida se puede ver en la �gura 5.12. Como no se dispone de la fase de la señal de inyección,

se han representado los resultados tanto de las amplitudes de salida como de las tensiones de control

respecto a la frecuencia de inyección. También se han incluido los valores de diferencias de fases

medidos para poder veri�car que los puntos se corresponden con la elipse de 180o

El segundo caso que se evaluó consistió en determinar el rango de desfases estables que existen
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Figura 5.11: Medida de las soluciones en régimen de libre oscilación del array de osciladores.
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Figura 5.12: Elipses de sincronismo medidas en el array de osciladores para una inyección
de −25 dBm, izquierda, y −20 dBm, derecha. Tanto las amplitudes de salida
(arriba) como las tensiones de control (medio) se han representado respecto a la
frecuencia al no disponer de la fase de inyección. Abajo diferencias de fases para
cada uno de los puntos medidos. Comparación con la formulación semianalítica
empleando los modelos corregidos de los V COs.
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Figura 5.13: Medida de las soluciones con desfase progresivo constante para una señal de
inyección de frecuencia 5,05Ghz y −25 dBm de potencia. Solo se ha representado
las amplitudes de salida, izquierda, y las tensiones de control, derecha, ya que la
frecuencia es constante. Comparación con la formulación semianalítica empleando
los modelos corregidos de los V COs.

para una frecuencia de inyección constante. Esta medida se muestra en la �gura 5.13 para una

frecuencia de inyección de 5,05Ghz. En esta �gura se puede apreciar que el rango de diferencias

de fases medidas es mayor que el simulado. Esto se debe a que, en simulación, las elipses se van

desplazando en frecuencia con los diferentes desfases y, a partir de cierto valor, la señal de inyección

queda fuera del ancho de banda de la misma. En el circuito real este desplazamiento de la elipse

no es tan acusado y la frecuencia de inyección seleccionada queda contenida dentro de las diferentes

elipses para un mayor rango de diferencias de fases.

5.2.2. Medida del ruido de fase

Una vez medidas las soluciones estacionarias en el array se realizó un análisis de la respuesta de

ruido de fase del sistema.

Como ya se ha comentado en el capítulo 2 el análisis del ruido de fase en los arrays habitualmente

se realiza por comparación con el objeto de determinar el efecto que tiene sobre la respuesta de ruido

el trabajar en régimen sincronizado.

Por esta razón es necesario disponer de una caracterización del ruido de los V COs empleados

como un paso previo al análisis en el array. Para hacer esto se realizó una medida de la característica

de ruido en los osciladores aislados conectados a una carga de 50Ω para, a partir de esta, determinar

los valores de potencia necesarios para simular la respuesta de los arrays.

Sin embargo, al realizar las simulaciones en el ADS para obtener la misma respuesta que la

resultante de esta medida, la potencia equivalente obtenida no permitía replicar el comportamiento

observado cuando se aplica en la simulación del array.

Para poder obtener la respuesta de ruido del array se decidió realizar el ajuste de la respuesta
134



CAPÍTULO 5. APLICACIÓN PRÁCTICA DE LA FORMULACIÓN SEMIANALÍTICA A UN
ARRAY DE OSCILADORES ACOPLADOS

de ruido de fase directamente en la simulación del mismo para, a partir de la potencia de ruido

obtenida, tratar de reproducir el comportamiento del oscilador aislado.

Tras esto se comprobó que al simular a los osciladores cargados con la red de acoplo, con el resto

de los puertos cortocircuitados como en el análisis del equivalente Norton para considerar solo los

efectos de carga, la respuesta del circuito cambiaba de forma signi�cativa respecto a la que se obtiene

con los V COs operando sobre una carga ideal, aunque no sea de 50Ω. Esto llevó a concluir que el

efecto de la respuesta en frecuencia de la red de acoplo en la proximidad de la portadora resultaba

crítico en este análisis de ruido.

Por esta razón se optó por realizar la comparativa de la respuesta de ruido en el array con la que

presentan los osciladores aislados cuando están conectados a la red de acoplo, para garantizar que

se mantienen las mismas condiciones de carga, tanto en medida como en simulación.

5.2.2.1. Ruido de fase en régimen libre

Para el análisis de ruido de fase en régimen libre ha sido necesario calcular las derivadas del

armónico de DC de los V COs. Al haber introducido asimetrías entre estos, dichas derivadas se han

calculado para cada uno por separado.

Por otra parte, ya que la formulación no lo contempla ni se ha adaptado para ello, la caracteri-

zación del ruido será la misma en todos los osciladores, lo que se traducirá en errores a la hora de

aproximar el comportamiento de los V COs.

En la �gura 5.14 se pueden ver los espectros medidos de las señales de salida en los osciladores

para uno de ellos aislado y la respuesta de los 3 en régimen sincronizado.

Al medir el ruido de fase en régimen sincronizado, por cómo está con�gurado el sistema de

media, ha sido necesario realizar conexiones y desconexiones para cambiar de un oscilador a otro.

Estos cambios en el sistema junto con la deriva propia de los osciladores provoca el desplazamiento de

la frecuencia de oscilación que se puede ver en la �gura 5.14. Esta deriva afecta de forma signi�cativa

a la medida de fase ya que limita el rango de frecuencias sobre la que este se puede obtener.

Junto con el espectro de la �gura 5.14 se ha medido el ruido de fase, empleando un analizador

de señales E5052B de Agilent.

A partir de las medidas de ruido en el array se ha caracterizado la respuesta de ruido de los

osciladores. En este caso, por simplicidad, se ha aproximado la componente de ruido de continua

con una fuente de pendiente constante resultando el ruido total en la expresión de la ecuación 5.1.

ΓT (Ω) =
kf
Ω3

+ kW =
5,0e1

Ω3
+ 0,5e− 19 (5.1)

Con esta caracterización se ha simulado el modelo del V CO 2 con las mismas fuentes de ruido

y en las mismas condiciones de carga para poder comparar. El resultado de este análisis se presenta
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Figura 5.14: Espectro de los osciladores en régimen de libre oscilación conectados a la red de
acoplo. A la izquierda el V CO 2 aislado. A la derecha salida de los tres V COs
en régimen sincronizado. Las frecuencias de las curvas sincronizadas no coinciden
debido a que se han obtenido en instantes de tiempo distintos y la deriva de la
respuesta de los circuitos desplaza a la oscilación.

en la �gura 5.15.

Al comparar la respuesta de ruido medida con la simulada se puede comprobar cómo, al haberse

obtenido con las mismas condiciones de carga la respuesta del oscilador aislado se ajusta a la medida.

Por otra parte si bien las curvas de ruido en el array están a un nivel distinto hay que recordar que

se ha empleado la misma caracterización de ruido en los tres osciladores a pesar de ser diferentes

por lo que es de esperar desviaciones en la respuesta.

En la �gura 5.15, también se puede ver una mejora de aproximadamente unos 3 dB en el ruido,

tanto medido como simulado, para el oscilador 2 respecto al obtenido en el mismo cuando este está

aislado y en las mismas condiciones de carga, lo que se ajusta con los valores estimados a partir de

los análisis de ruido para un array de 3 elementos [4].

En la medida de ruido se puede ver un incremento de la potencia de ruido en las frecuencias

intermedias que exigirían una caracterización más compleja de la componente de continua para poder

reproducirla.

5.2.2.2. Ruido de fase en régimen inyectado

En el análisis del ruido de fase en régimen inyectado presentado en el capítulo 2 solo se contemplan

dos fuentes de ruido: el del generador de inyección y el ruido blanco presente en el array.

Para realizar este análisis se ha medido la respuesta de los osciladores con una señal de inyección

de −20 dBm a una frecuencia de 5,05Ghz cuando están sincronizados y 5,03Ghz sobre el V CO 2

aislado ya que, con este nivel de potencia de inyección, no se pude sincronizar en 5,05Ghz.
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Figura 5.15: Ruido de fase medido en régimen libre para los V COs sincronizados comparado
con el del V CO 2 aislado en las mismas condiciones de carga. Comparación con
la formulación semianalítica.

El espectro de salida se puede ver en la �gura 5.16. En esta se puede apreciar el cambio en

la respuesta de ruido respecto al caso de régimen libre producido por el generador de inyección.

Además, al ser la señal de inyección mucho más estable se eliminan los problemas asociados a la

deriva que limitaban la medida en el caso del régimen libre.

Para la estimación del nivel de ruido se ha realizado una caracterización a tramos de la respuesta

del generador de inyección a partir del ruido medido en el mismo y se ha ajustado en el array. Tras

este ajuste se ha realizado la simulación de V CO 2 aislado en las mismas condiciones de carga y con

las mismas fuentes de ruido.

El resultado se muestra en la �gura 5.17 donde se ha incluido además el ruido de fase del

generador de inyección.

Si se observa la respuesta de ruido medida se puede ver un incremento de la potencia en las

frecuencias intermedias de la banda similar al que se obtenía en el análisis de ruido en régimen libre.

Sin embargo, las curvas obtenidas en simulación no mani�estan este comportamiento sino que siguen

al generador de inyección [5] hasta un offset de casi 106Hz. Esto se debe a que, al no contemplar

más fuentes de ruido, este efecto no puede ser reproducido por la simulación propuesta.

Por otro lado, al simular la respuesta de ruido del V CO aislado, el offset en el que empieza a

reducirse está desplazado respecto al obtenido en el resto de curvas. Esto puede ser consecuencia de
137



5.2. Caracterización de un array lineal de 3 elementos empleando la formulación semianalítica

5.022 5.024 5.026 5.028 5.03 5.032 5.034 5.036 5.038
−100

−90

−80

−70

−60

−50

−40

−30

−20

−10

0

Frecuencia (Ghz)

P
ot

en
ci

a 
(d

B
m

)

Espectro de salida VCO aislado reg iny

 

 

VCO 2 Inyectado
Piny=−20 dBm

5.042 5.044 5.046 5.048 5.05 5.052 5.054 5.056 5.058
−100

−80

−60

−40

−20

0

Espectro de salida VCOs array lineal de 3 elementos
reg iny (Piny=−20 dBm)

Frecuencia (Ghz)

P
ot

en
ci

a 
(d

B
m

)

 

 

VCO 1
VCO 2
VCO 3

Figura 5.16: Espectro de los osciladores en régimen inyectado conectados a la red de acoplo
para una señal de frecuencia de inyección 5,03Ghz, V CO aislado, y 5,05Ghz,
array sincronizado, y potencia −20 dBm. A la izquierda el V CO 2 aislado. A la
derecha salida de los tres V COs en régimen sincronizado.
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Figura 5.17: Ruido de fase medido en régimen inyectado para los V COs sincronizados com-
parado con el del V CO 2 aislado en las mismas condiciones de la �gura 5.16.
Comparación del nivel de ruido con la respuesta del generador de inyección y las
soluciones obtenidas con la formulación semianalítica.
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Figura 5.18: Esquema del montaje realizado para la medida de las soluciones con señales de
inyección moduladas.

haber sido obtenido en puntos diferentes de la elipse de inyección, ya que la respuesta de ruido se

ve alterada al acercarse a los extremos de las elipses de inyección [6].

5.2.3. Medidas de soluciones con inyección de señales moduladas

Uno de los análisis presentados en el capítulo 2 es el de la envolvente compleja. Este permite

determinar la respuesta de los arrays cuando se sincronizan con una señal de inyección modulada.

Este análisis no ha sido implementado enMatlab para emplear diferentes V COs. Por esta razón,

en esta sección solo se presentarán medidas tomadas en el circuito con el objeto de realizar una

caracterización cualitativa del comportamiento del mismo para comprobar si están en consonancia

con las simulaciones ya realizadas.

Para realizar esta medida se ha empleado el montaje de la �gura 5.18. En este, las señales de los

osciladores 1 y 2 se suman a través de un combinador de potencia de forma que, al ser estable la

solución de desfase 180o, se cancelen proporcionando información de la relación de fases. Por otro

lado mediante un acoplador se puede tomar una muestra de la señal de salida del V CO 3 que está

sincronizado con los dos primeros. De esta forma, también se puede medir el espectro de la señal

sincronizada y, con un tercer analizador de redes, se puede monitorizar la señal de inyección.

Además, en la imagen de la �gura 5.19, se puede ver el entorno de medida de la �gura 5.18 en

el laboratorio. En esta se han señalado los elementos más importantes empleados para realizar las

medidas como son: el array con el sistema de medida de fases, analizadores de espectros y el sistema

de adquisición de datos que permite controlar al circuito desde un PC.

Este esquema permitirá por una parte determinar cómo afecta la modulación al sincronismo a

través de la señal medida en el V CO 3 al mismo tiempo que posibilita el saber la in�uencia de la

señal inyectada en la relación de fases entre los osciladores a partir de la señal combinada.
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Figura 5.19: Montaje realizado en el laboratorio para la medida de las soluciones con señales
de inyección moduladas.

La primera medida que se ha realizado se corresponde con las curvas de la �gura 5.20. Estas

han sido obtenidas con una señal de inyección sin modular variando la frecuencia de la misma para

determinar los márgenes de sincronismo. Esto es equivalente a emplear una modulación de FM con

una desviación de frecuencia muy baja.

Para la obtención de las curvas de la �gura 5.20 se �jó la relación de fases en 180o para una

frecuencia de inyección de 5,05Ghz. Como se puede apreciar en las medidas el nivel de cancelación es

mínimo en este valor y se va incrementando al alejarse del mismo, hasta que se pierde el sincronismo

en el array, debido a que no se mantiene constante la relación de fases con los cambios de frecuencia.

En las grá�cas también se puede apreciar la señal de salida del V CO 3, atenuada 20 dB debido al

acoplador y un atenuador conectado a la salida del mismo, lo que permite comprobar el sincronismo

en el sistema.

La siguiente prueba realizada ha consistido en evaluar el efecto de la modulación sobre la relación

de fases en el circuito. Para ello se ha empleado una señal modulada en fase donde la frecuencia de

inyección (5,05Ghz) y la de modulación (500Khz) son constantes y se han evaluado la respuesta

del sistema para diferentes valores de desviación de fase. Los resultados de esta medida se pueden

ver en las curvas de las �guras 5.21, 5.22 y 5.23 donde se representan las señales canceladas, la salida

del V CO 3 y la señal de inyección empleada respectivamente.

De este experimento se puede resaltar cómo, al incrementarse el ancho de banda de la señal

modulada debido al aumento de la desviación de fase, la potencia global de la señal cancelada

aumenta, por lo que la modulación podría afectar a la conformación del haz en las antenas al afectar

a las relaciones de fases. Este efecto también se puede apreciar en las simulaciones realizadas con la
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envolvente compleja del apéndice A.3. También se puede señalar que para una desviación de fase de

580o se pierde el sincronismo en el array como consecuencia de la modulación.

La última medida que se va a presentar es similar a la de la �gura 5.20 pero, esta vez empleando

en inyección una señal modulada en fase con una frecuencia de modulación de 500Khz y 90o de

desviación de fase. Esto permitirá comprobar cómo afecta las variaciones de la frecuencia de inyección

con señales moduladas.

Esta medida se representa en las �guras 5.24, 5.25 y 5.26 donde, al igual que en el caso anterior,

se puede apreciar el efecto tanto sobre la señal sincronizada como sobre la diferencia de fases a través

de la señal cancelada.

En esta medida al igual que en la de la �gura 5.20 se puede ver como el nivel de la señal

cancelada se incrementa al alejarse del punto de desfase 180o y, al llegar al extremo de la banda de

sincronización, aparecen componentes indeseadas como consecuencia de la pérdida de sincronismo.
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Figura 5.20: Soluciones obtenidas al variar la frecuencia de inyección en el array alrededor del
punto con finy = 5,05Ghz y desfase entre elementos 180o. Suma de las salidas
de los V COs 1 y 2, izquierda, y muestra tomada a través de un acoplador de la
salida del V CO 3, derecha.
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Figura 5.21: Medida del nivel de cancelación en la suma de las señales de los V COs 1 y 2
para una señal de inyección con finy = 5,05Ghz y Piny = −6 dBm modulada en
fase con fmod = 500Khz y diferentes desviaciones de fases en el punto de desfase
180o.
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Figura 5.22: Muestra tomada a través de un acoplador de la salida del V CO 3 sincronizado
en régimen inyectado para una señal de inyección con finy = 5,05Ghz y Piny =
−6 dBm modulada en fase con fmod = 500Khz y diferentes desviaciones de fases
en el punto de desfase 180o.

144



CAPÍTULO 5. APLICACIÓN PRÁCTICA DE LA FORMULACIÓN SEMIANALÍTICA A UN
ARRAY DE OSCILADORES ACOPLADOS

5.044 5.046 5.048 5.05 5.052 5.054 5.056

−90

−80

−70

−60

−50

−40

−30

−20

−10

0

Frecuencia (Ghz)

P
ot

en
ci

a 
(d

B
m

)

Señal de inyección

 

 

Desviación fase 90º

5.044 5.046 5.048 5.05 5.052 5.054 5.056

−90

−80

−70

−60

−50

−40

−30

−20

−10

Frecuencia (Ghz)

P
ot

en
ci

a 
(d

B
m

)

Señal de inyección

 

 

Desviación fase 300º

5.04 5.045 5.05 5.055 5.06

−80

−70

−60

−50

−40

−30

−20

Frecuencia (Ghz)

P
ot

en
ci

a 
(d

B
m

)

Señal de inyección

 

 

Desviación fase 540º

5.04 5.045 5.05 5.055 5.06

−80

−70

−60

−50

−40

−30

−20

Frecuencia (Ghz)

P
ot

en
ci

a 
(d

B
m

)

Señal de inyección

 

 

Desviación fase 580º

Figura 5.23: Señal inyectada en las medidas de las �guras 5.21 y 5.22 con los distintos valores
de desviación de fase.
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Figura 5.24: Medida del nivel de cancelación en la suma de las señales de los V COs 1 y 2 para
una señal de inyección modulada en fase con fmod = 500Khz y una desviación de
fase de 90o en el punto de desfase finy = 5,05Ghz y 180o al variar la frecuencia
de inyección.
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Figura 5.25: Muestra tomada a través de un acoplador de la salida del V CO 3 sincronizado
en régimen inyectado para una señal modulada en fase con fmod = 500Khz y
una desviación de fase de 90o en el punto de desfase finy = 5,05Ghz y 180o al
variar la frecuencia de inyección.
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Figura 5.26: Señal inyectada en las medidas de las �guras 5.24 y 5.25 con los distintos valores
de frecuencia de inyección.
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Capítulo 6

Caracterización experimental de un

oscilador

En los sistemas de comunicaciones los osciladores son elementos fundamentales tanto en régimen

libre como inyectado, pues de sus características depende el buen funcionamiento de los mismos.

Sobre estos circuitos, múltiples autores han propuesto nuevos métodos en los que aplicarlos en los

últimos años. En estos trabajos, los circuitos basados en el uso de osciladores han resultado ser

una alternativa válida frente a otras soluciones más convencionales en tareas como la conversión

de frecuencia [1�7], apuntamiento de haz y combinación de potencia [8, 9], ampli�cación de señal

[10, 11] o incluso en aplicaciones de modulación y demodulación en fase o frecuencia [12�15].

Sin embargo, los esfuerzos dedicados a su estudio son limitados a pesar del potencial observado,

debido a que la compleja dinámica de funcionamiento de estos circuitos di�culta su análisis como

consecuencia de su naturaleza autónoma. Además, a la complejidad intrínseca de estos circuitos debe

añadirse el hecho de que al aumentar el tamaño de los sistemas el coste computacional y la di�cultad

de su análisis también se incrementa.

En este sentido, el empleo de la sonda de medida y la formulación semianalítica [16] facilitan

el estudio de estos sistemas mediante la obtención, a través de desarrollos en serie de Taylor, de

modelos de orden reducido alrededor de un punto de trabajo conocido. Hasta ahora estos modelos

se habían obtenido de forma numérica aplicando diferencias �nitas. Sin embargo, este procedimiento

está condicionado a la disponibilidad de unos modelos su�cientemente buenos, ya que de lo contrario

se perderá precisión en el cálculo de las derivadas que caracterizan el comportamiento de los circuitos,

resultando en una mala aproximación de las soluciones en los sistemas globales.

Por esta razón, se propone en este capítulo una caracterización experimental de los osciladores

a partir de su respuesta en condiciones de baja inyección [17]. Este método permitirá calcular las

derivadas de primer orden de forma indirecta, a partir de las tensiones medidas a la salida de los

circuitos, lo que posibilitará la estimación del comportamiento de estos en estructuras más complejas,
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6.1. Cálculo de las derivadas a partir de soluciones sincronizadas

como los arrays de osciladores, a partir de su respuesta real mediante el uso de la formulación

semianalítica.

Este capítulo se dividirá, a grandes rasgos, en dos partes. La primera estará dedicada a presentar

los fundamentos teóricos sobre los que se basa el procedimiento y su validación. En la segunda, se

propondrá un entorno de medida para realizar la caracterización en un laboratorio detallando el

proceso de calibración necesario para su empleo.

Por último, se obtendrán las derivadas a partir de las medidas tomadas en un V CO a 4,97Ghz

y se presentarán los resultados a modo de validación �nal.

6.1. Cálculo de las derivadas a partir de soluciones sincronizadas

En régimen de libre oscilación un V CO presenta una admitancia nula en cualquiera de sus nodos

[18]. En condiciones de baja inyección, o acoplo débil si está conectado a uno o más osciladores,

la admitancia total puede sufrir pequeñas variaciones. Estas se pueden predecir a partir de una

linealización de la función admitancia alrededor de un punto de trabajo en régimen libre empleando

un generador auxiliar [16] conectado al nodo de interés. Para ello, se expresa dicha admitancia

mediante un desarrollo en serie de Taylor en donde las derivadas de la misma se han calculado

por diferencias �nitas sobre una solución estacionaria, tras perturbar los distintos parámetros en

la sonda. Sin embargo, trasladar este esquema de medida a un entorno real no es posible debido a

que la sonda no puede ser implementada mediante elementos físicos. Por esta razón se propone el

cálculo de las derivadas empleando los valores obtenidos en régimen sincronizado. Esto permitirá

caracterizar a los V COs a partir de datos medibles.

Para el desarrollo de este método, inicialmente se trabajará sobre el esquema que se muestra en

la �gura 6.1. En este esquema se emplean dos generadores, uno que actúa como fuente de inyección

y otro utilizado para implementar al generador auxiliar.

Este circuito permitirá determinar las relaciones entre las diferentes variables del sistema y

las derivadas de la admitancia, lo que permitirá encontrar una expresión para cada una de ellas

dependiente únicamente de los parámetros de las soluciones sincronizadas. De este modo, únicamente

a partir de estas soluciones, las cuales se pueden medir con relativa facilidad, se podrá determinar

los valores de dichas derivadas.

Para facilitar el análisis se trabajará sobre dos situaciones diferentes. La primera 6.1.a, es aquella

en la que un generador de inyección se conecta al mismo nodo que la sonda de medida, lo que

permitirá obtener las derivadas respecto a la tensión en el nodo, frecuencia de oscilación y aquellos

parámetros de control que sean de interés.

Así a partir del circuito de la �gura 6.1.a se tiene que la respuesta de un V CO se puede expresar

según 6.1 para un nivel de inyección pequeño.
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CAPÍTULO 6. CARACTERIZACIÓN EXPERIMENTAL DE UN OSCILADOR

Figura 6.1: Esquema para el cálculo de las derivadas de un V CO. (a) Fuente de inyección co-
nectada al mismo nodo que el generador auxiliar. (b) Fuente de inyección conectada
a un nodo diferente al del generador auxiliar.

Ys =
Iinj
Vs

ej(φinj−φs) (6.1)

En esta expresión, al igual que se ha hecho en los desarrollos de la formulación semianalítica al

trabajar en los arrays, la admitancia Ys se puede aproximar empleando un desarrollo serie de Taylor

[16] de orden uno. De esta forma la ecuación 6.1 se puede reescribir como

Ys w
δYs
δV

∣∣∣∣
(Vo, ωo)

(Vs − Vo) +
δYs
δω

∣∣∣∣
(Vo, ωo)

(ωinj − ωo) =
Iinj
Vs

ej(φinj−φs) (6.2)

ecuación que permite aproximar los valores de las tensiones (Vs) y la frecuencia de oscilación

(ωinj) a partir de un valor de la corriente de inyección
(
Iinje

j(φinj−φs)
)
conocido.

Las derivadas mediante las que se modela la admitancia se pueden considerar como constantes

siempre que se opere en régimen de baja inyección, debido a que la corriente no perturba de forma

signi�cativa las condiciones de trabajo del V CO. Por lo que se puede asumir que todas las soluciones

que se obtengan en este régimen deben cumplir la ecuación 6.2. Esto permitirá construir un sistema

de ecuaciones a partir de múltiples puntos solución en el que las derivadas sean las incógnitas a

calcular.

Sin embargo, la ecuación 6.2 tiene el inconveniente de depender de la solución de régimen libre

del oscilador (Vo, ωo). Esta solución, si bien es cierto que se puede medir en un laboratorio, en
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general suele presentar peor estabilidad que las soluciones sincronizadas, ya que los generadores de

inyección empleados para producir estas proporcionan señales de menor variabilidad.

La dependencia de la expresión 6.2 con las variables de régimen libre se puede eliminar a partir de

dos soluciones (Vs1, ωs1) y (Vs2, ωs2), correspondientes a los niveles de inyección
(
I1
inj , ω

1
inj = ωs1

)
y
(
I2
inj , ω

2
inj = ωs2

)
. Para ello, se debe calcular la diferencia entre las admitancias resultantes para

cada una de ellas. De esta forma, tal y como se puede comprobar en 6.3, ya no aparecen las variables

(Vo, ωo).

Ys1 − Ys2 w
δYs
δV

(Vs1 − Vs2) +
δYs
δω

(ωs1 − ωs2) (6.3)

La ecuación 6.3 permitirá obtener cada una de las derivadas de la admitancia en el nodo de

interés implicadas en la misma a partir de las variables (Vs1, ωs1) y (Vs2, ωs2), correspondientes a

distintas soluciones sincronizadas, si se seleccionan los valores apropiados.

Así, se deben elegir dos soluciones con distinta amplitud de inyección que cumplan que ωs1 = ωs2

para el cálculo de la derivada en función de la amplitud de salida. Con ello se logra que el término

asociado a la derivada de frecuencia en 6.3 se anule, ya que (ωs1 − ωs2) = 0. Esto permitirá despejar

la derivada y obtener la expresión

δYs
δV

w
Ys1 − Ys2
Vs1 − Vs2

(6.4)

A partir del valor de la derivada de amplitud calculada en 6.4 se puede obtener δYs
δω . Para ello

se emplean dos nuevas soluciones,
(
V
′
s1, ω

′
s1

)
y
(
V
′
s2, ω

′
s2

)
, que cumplen que ω

′
s1 6= ω

′
s2 pudiendo

pertenecer a la misma elipse, en la ecuación 6.3. De este modo, despejando δYs
δV se obtiene

δYs
δω

w
Y
′
s1 − Y

′
s2 − δYs

δV

(
V
′
s1 − V

′
s2

)
ω
′
s1 − ω

′
s2

(6.5)

Las derivadas de la admitancia en el nodo de interés respecto a cualquier otro parámetro de

control dado, como la tensión con la que se sintoniza al V CO, puede obtenerse incluyendo el efecto

de esta nueva variable sobre la respuesta del circuito en el desarrollo en serie de Taylor de Ys [16]

mediante la inclusión del correspondiente término en diferencias

Ys w
δYs
δV

(Vs − Vo) +
δYs
δω

(ωinj − ωo) +
δYs
δη

(ηs − ηo) (6.6)

Para obtener la nueva derivada se procederá de la misma forma que con las calculadas en función

de la tensión y la frecuencia. Es decir, a partir de los resultados obtenidos en 6.4 y 6.5 y dos nuevos

puntos solución (V η1
s1 , ω

η1
s1) y (V η2

s2 , ω
η2
s2), en los que se ha variado el parámetro de interés η, se despeja

el valor de δYs
δη en 6.6 en función de los datos conocidos. De esta forma se obtiene la ecuación 6.7
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δYs
δη

w
Y η1
s1 − Y

η2
s2 −

δYs
δV (V η1

s1 − V
η2
s2 )− δYs

δω (ωη1s1 − ω
η2
s2)

η1 − η2
(6.7)

Por último, para el caso de la �gura 6.1.(b), en la que el V CO está inyectado por un generador

externo en un nodo diferente del de interés, la admitancia Ys siempre vale 0, debido a que está

conectada únicamente a la carga. Esta se pude desarrollar por Taylor según la expresión 6.8 [16] .

Ys w
δYs
δV

(Vs − Vo)+
δYs
δω

(ωinj − ωo)+Iinj

(
δYs
δIrinj

cos (φinj − φs) +
δYs
δIiinj

sin (φinj − φs)

)
= 0 (6.8)

donde δYs
δIrinj

y δYs
δIiinj

son la derivada de la admitancia en función de la parte real e imaginaria de

la corriente de inyección.

Al igual que en el caso de la ecuación 6.2 en 6.8, no interesa que la expresión dependa de la

solución de régimen libre (Vo, ωo). Así, para eliminar la dependencia con estas variables se toman

dos valores para la corriente de inyección
(
I1
inj , ωs1, φ

1
inj

)
y
(
I2
inj , ωs2, φ

2
inj

)
y, tras sustituirlos,

se restan las expresiones de sus correspondientes admitancias. Operando se llega a la expresión

δYs
δV (Vs1 − Vs2) + δYs

δω (ωs1 − ωs2) =

= δYs
δIrinj

(
I2
inj cos (∆φ2)− I1

inj cos (∆φ1)
)

+ δYs
δIiinj

(
I2
inj sin (∆φ2)− I1

inj sin (∆φ1)
) (6.9)

donde ∆φ1 = φ1
inj − φs2 y ∆φ2 = φ2

inj − φs2 en 6.9.

Para obtener los valores de las derivadas δYs
δIrinj

y δYs
δIiinj

será necesario emplear 4 puntos
(
Vs1, ωs1, I

1
inj , φ

1
inj

)
,(

Vs2, ωs2, I
2
inj , φ

2
inj

)
,
(
Vs3, ωs3, I

3
inj , φ

3
inj

)
y
(
Vs4, ωs4, I

4
inj , φ

4
inj

)
, dos por cada derivada. Esto es

consecuencia de que resulta demasiado complicado que se anule alguno de los términos en diferencia

que multiplican a las mismas en 6.9, debido a que es necesario tener control sobre las fases en el

circuito. De esta forma y a partir de los puntos seleccionados se debe construir un sistema con dos

ecuaciones; una correspondiente a los puntos 1 y 2 y otra con los 3 y 4.

Así, si se opera en 6.9, queda el sistema

δYs
δIrinj

α1 + δYs
δIiinj

β1 = C1

δYs
δIrinj

α2 + δYs
δIiinj

β2 = C2


donde las constantes, αi, βi y Ci, valen
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α1 = I2
inj cos (∆φ2)− I1

inj cos (∆φ1)

α2 = I4
inj cos (∆φ4)− I3

inj cos (∆φ3)

β1 = I2
inj sin (∆φ2)− I1

inj sin (∆φ1)

β2 = I4
inj sin (∆φ4)− I3

inj sin (∆φ3)

C1 = δYs
δV (Vs1 − Vs2) + δYs

δω (ωs1 − ωs2)

C2 = δYs
δV (Vs3 − Vs4) + δYs

δω (ωs3 − ωs4)

(6.10)

Por lo que las derivadas están dadas tras resolver el sistema por

δYs
δIrinj

=
C1β2 − C2β1

α1β2 − α2β1

δYs
δIiinj

=
α1C2 − α2C1

α1β2 − α2β1
(6.11)

Como se puede observar a partir de las expresiones obtenidas, el procedimiento propuesto requiere

del cálculo de múltiples puntos solución para la obtención de las derivadas. En este sentido, es

importante señalar que todas ellas son fácilmente medibles en el circuito sincronizado, lo que no es

posible a partir de la aplicación por diferencias �nitas con la sonda de medida.

6.2. Modi�caciones en el circuito, entorno de medida y simulación

El esquema de la �gura 6.1 tiene el inconveniente de que no puede ser implementado en un

laboratorio, ya que los equipos de medida podrían sufrir daños a causa de las corrientes de inyección

producidas entre los distintos elementos. Por esto es necesario realizar modi�caciones al mismo para

obtener un entorno de medida más realista y que este sea así físicamente reproducible.

En este sentido, en esta sección se propone una modi�cación en la con�guración del sistema de

la �gura 6.1 para obtener un entorno que permita la realización de las medidas necesarias.

Para el cálculo de las derivadas de régimen libre se introduce en el sistema un circulador, tal y

como se muestra en la imagen 6.2. Esto se hace así debido a que la señal de inyección no puede ser

aplicada directamente al nodo de interés, pues podría dañar a los equipos.

En 6.2, el generador auxiliar sigue conectado al circuito únicamente como elemento de apoyo a la

simulación y no para obtener las derivadas, ya que se extraerán a partir de soluciones estacionarias.

Debido a que la inyección se realiza a través del circulador la corriente de inyección que llega

al circuito es diferente a la del esquema original de la �gura 6.1.(a), no coincidiendo con el valor

empleado en el generador externo. Esta corriente se puede obtener a partir del cálculo del equivalente
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Figura 6.2: Modi�cación del circuito donde se ha conectado un circulador en el nodo de interés.

Figura 6.3: Circuito de carga para el cálculo de la corriente de inyección. Este está compuesto
del circulador, la fuente de inyección y la resistencia de carga.

de Norton del circuito de carga, formados por los elementos mostrados en la �gura 6.3.

A partir de la �gura 6.3, se puede ver que las corrientes INt, Iinjt y Iload y las tensiones Vct, Vinjt
y Vload están relacionadas entre sí a través de la matriz de parámetros Y del circulador. De este

modo, cuando se imponen las condiciones Vload = IloadRload y Vct = 0 del equivalente de Norton y

teniendo en cuenta que Iinjt = (Vgen−Vinjt)/Rgen, se puede de�nir la corriente de Norton según 6.12.

INt = −Vgen
y13y32Rload − y33y12Rload − y12

y23y32RloadRgen − y33y22RloadRgen − y33Rload − y22Rgen − 1
(6.12)

De forma que la INt calculada según 6.12 es la que se empleará para la obtención de las derivadas

en las expresiones desarrolladas en el caso del análisis en régimen libre, ecuaciones 6.4, 6.5 y 6.7. Para

el cálculo de las derivadas de la admitancia en función de la corriente en el generador de inyección

(�gura 6.1.(b)) no hace falta modi�car el circuito. Sin embargo, se conservará al circulador conectado

en la salida para no modi�car las condiciones de carga del V CO durante el proceso de medida.

Esta modi�cación del circuito requiere de una caracterización precisa del circulador así como

de otros componentes pasivos que se empleen en su conexionado para garantizar que el cálculo de
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Figura 6.4: V CO empleado para validar el método propuesto para la medida de las derivadas.
El punto de trabajo elegido, con una tensión de control Vtto = 2,5 V , para el caso
de oscilación libre es, en simulación, fo = 5,02448 Ghz y Vo = 1,83654 V .

las derivadas es correcto pues los errores en sus parámetros resultarían en valores de corriente de

inyección incorrectos.

6.2.1. Validación

Para validar el método se han obtenido en un V CO las derivadas por el procedimiento propuesto,

a partir de las soluciones sincronizadas en régimen inyectado, y por diferencias �nitas, mediante

simulación en el ADS, para poder comparar los resultados obtenidos con las soluciones calculadas

mediante balance armónico, también en el ADS .

El circuito sobre el que se hará la validación es el de la �gura 6.4. Este V CO se ha realizado

sobre un sustrato de tipo RO4003C empleando un transistor NE3210S01 y un diodo varactor

MA46H070 como elemento de ajuste. La entrada de inyección empleada para sincronizar al circuito

está conectada al terminal de puerta del transistor. En este puerto se ha incluido un atenuador para

mejorar la robustez de la oscilación cuando se realicen las conexiones y desconexiones aumentando

el aislamiento y reduciendo, por tanto, la sensibilidad a las variaciones de carga. El dispositivo

presenta en la salida un puerto auxiliar para tomar muestras de tensión de la misma, aunque este

no se empleará en este análisis.

Al V CO de la �gura 6.4 se le han calculado las derivadas respecto a la amplitud de la tensión de
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Derivada de la admitancia de salida respecto a la amplitud de la tensión de salida

Rgen 50 Ω Rload 50 Ω Parámetros Y ideales del circulador
Vgen 0,005∠0o V ∆V 0,005V

Vs1 1,862∠18,9o Vs2 1,860∠19,0o

 1e− 7 2e− 2 −2e− 2
−2e− 2 1e− 7 2e− 2
2e− 2 −2e− 2 1e− 7


∆Vs 2,4302e− 3V fgen 5,02448Ghz

Ys1 5,91e− 4∠− 18,9o Ys2 5,38e− 4∠− 19,0o
δYs
δV

2,28e− 2∠− 17,93o

Tabla 6.1: Resumen de los datos necesarios para el cálculo de la derivada de la admitancia de
salida respecto de amplitud de la tensión de salida.

salida, la frecuencia y la tensión de varactor, que es utilizada como parámetro de control, empleando

el esquema de medida de la �gura 6.2.

El primer paso es la obtención de la solución de libre oscilación empleando un generador auxiliar

en combinación con el método de balance armónico, �jando las tensiones de alimentación Vdd y Vtt
a 4,0V y 2,5V respectivamente. Para este sistema, tras optimizar para garantizar que se cumple la

condición de no perturbación en la sonda YAG = 0, se ha obtenido como solución fo = 5,02448Ghz

y Vo = 1,83654V .

A partir de aquí se aplicará el procedimiento propuesto en 6.1. Así, para la obtención de δYs
δV

se seleccionan dos soluciones sincronizadas a la misma frecuencia pero para diferentes niveles de

inyección, manteniendo la potencia de la señal inyectada a un nivel relativamente bajo. En este caso

se han elegido las tensiones de Vgen1 = 0,005V y Vgen2 = 0,01V y se ha tomado ωgen1 = ωgen2 =

ωo = 2πfo coincidiendo con la frecuencia obtenida en libre oscilación para garantizar el sincronismo

de las soluciones. Por último, por simplicidad ya que no afecta al cálculo de esta derivada, se ha

mantenido constante el valor de la tensión de control Vtt = Vtto en ambos casos. Las soluciones se

han obtenido con la ayuda del generador auxiliar para los dos puntos seleccionados, optimizando el

sistema para cumplir la condición de no perturbación, de forma que la amplitud de la sonda coincida

con la de las soluciones sincronizadas. Aplicando la ecuación 6.12 se calcula la corriente equivalente

para cada caso, obteniendo INt1 e INt2, con lo que se puede calcular Ysi = INti
Vsi

. A partir de estos

datos se aplica la ecuación 6.4 para calcular el valor de δYs
δV .

En la tabla 6.1 muestra un resumen de los datos obtenidos en el cálculo de δYs
δV .

Siguiendo con el esquema planteado, a partir del valor de δYs
δV y otras dos soluciones es posible

calcular la derivada de la admitancia en función de la frecuencia, δYsδω , aplicando la ecuación 6.5. Las

soluciones seleccionadas en este caso se toman a distinta frecuencia, pudiendo pertenecer a la misma

elipse, debiendo determinar por optimización las amplitudes.

Para el cálculo de esta derivada, se ha empleado un nivel de inyección de 0,05V con fase 0o

para aumentar el margen de frecuencias en la elipse y se han tomado las frecuencias fo ±∆f para
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Derivada de la admitancia de salida respecto a la frecuencia de la oscilación

Vgen 0,05∠0o V ∆f 1,0Mhz fo 5,02448Ghz

V
′
s1 1,860∠13,9o V V

′
s2 1,860∠19,0o V ∆Vs 6,6530e− 4V

Y
′
s1 5,37e− 4∠− 13,9o Y

′
s2 5,38e− 4∠− 19,0o

δYs
δω

8,041e− 12∠91,25o

Tabla 6.2: Resumen de los datos necesarios para el cálculo de la derivada de la admitancia de
salida respecto de la frecuencia de la oscilación.

Derivada de la admitancia de salida respecto a la tensión de varactor

Vgen 0,005∠0o V ∆Vtt 0,001V fo 5,02448Ghz

Vs1 1,839∠− 89,9o V Vs2 1,839∠− 89,9o V ∆Vs −2,3987e− 6V

Ys1 5,437e− 5∠89,9o Ys2 5,437e− 5∠89,9o
δYs
δVtt

6,303e− 4∠− 84,04o

Tabla 6.3: Resumen de los datos necesarios para el cálculo de la derivada de la admitancia de
salida respecto de la tensión de varactor.

garantizar el sincronismo. Con ello se puede calcular los valores de Y
′
s1 e Y

′
s2 , de forma análoga

a como se hiciera con la derivada en función de la amplitud de salida. Por último, se resuelve la

ecuación 6.5 para obtener δYs
δω . En este caso, tampoco hace falta cambiar la tensión de varactor

manteniéndose a Vtto durante todo el proceso.

En la tabla 6.2 se puede ver el resumen de los datos para el cálculo en el circuito de la �gura 6.4.

El cálculo de la derivada de la admitancia respecto a la tensión de varactor servirá como ejemplo

del procedimiento a seguir para modelar la respuesta respecto a un parámetro de control. Este se

puede extender a cualquier otro elemento del sistema que resulte de interés; una resistencia, tensión

de polarización, etc.

En este caso se mantienen la frecuencia, amplitud y fase de inyección constantes y se varía

únicamente el parámetro a evaluar, Vtt para el V CO elegido, resolviendo el circuito con la sonda

de la misma forma que con las derivadas anteriores. Así, a partir de los valores calculados para

Vtt = Vtto ±∆Vtt se determinan las admitancias Ys1 e Ys2, calculadas de la misma forma que para
δYs
δV e δYs

δω , para poder aplicar la expresión de la ecuación 6.7.

En la tabla 6.3 se muestra el resumen de los datos resultantes.

Debido a la forma en la que se han calculado las expresiones, la única condición que hay que

imponer al calcular δYs
δVtt

es la de variar Vtt una vez obtenidas las derivadas anteriores. El motivo por

el que se ha decidido mantener constante la frecuencia de inyección es por simpli�car el proceso, ya

que es perfectamente posible el obtener la derivada con soluciones a frecuencias distintas. En este

caso, al tomar las soluciones con la misma frecuencia el resultado es que se anula el término que

multiplica a la derivada δYs
δω en la ecuación 6.7, por lo que esta desaparece de la expresión. Esto,

tiene como ventaja añadida que elimina del valor de la derivada δYs
δVtt

los posibles errores que pudiese
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Figura 6.5: Esquema de medida para el cálculo de las derivadas δYs
δIrinj

e δYs
δirinj

donde se ha re-

ubicado el generador de inyección en el puerto del V CO designado para introducir
señales externas. En el esquema se ha mantenido el circulador en la salida para no
alterar las condiciones de carga del circuito.

haber en el cálculo de la derivada en función de la frecuencia de oscilación.

Por último, faltaría por obtener las derivadas de la admitancia de salida respecto a la corriente de

inyección. Para ello es necesario cambiar de posición el generador de inyección intercambiándolo por

la carga que se había conectado al mismo en todo el proceso realizado hasta el momento y ubicándolo

en el puerto de inyección, tal como se puede ver en la �gura 6.1.(b). Al hacer esto, el sistema queda

según se muestra en la �gura 6.5. Como ya se ha comentado, se ha optado por mantener el circulador

conectado a la salida para no modi�car las condiciones de carga del V CO y que así este no varíe su

respuesta al cambiar el circuito para calcular las derivadas de inyección.

Una vez reajustado el circuito para el cálculo de las derivadas se deben elegir 4 soluciones variando

la corriente de inyección de tal forma que, a partir de estas y las derivadas δYs
δV e δYs

δω ya calculadas, se

puedan obtener los valores de δYs
δIrinj

e δYs
δirinj

resolviendo el sistema de la ecuación 6.11. En este caso, se

ha optado por recorrer la elipse variando la fase ∆φgen del generador de inyección en saltos de 45,0o.

Esto es posible en simulación ya que al emplear el generador auxiliar se puede optimizar los valores

de la frecuencia y amplitud correspondientes a una fase determinada. Además, este procedimiento

presenta la ventaja de que es independiente del ancho de banda de las elipses, no teniendo que

veri�car previamente que las frecuencias seleccionadas están dentro del mismo. Este problema no

aparece en un entorno de medidas real, ya que se puede veri�car in situ si las frecuencias elegidas

generan una solución sincronizada o no antes de tomar los datos para el cálculo de las derivadas.

En la tabla 6.4 se presentan los datos obtenidos al calcular las derivadas δYs
δIrinj

e δYs
δirinj

y sus

correspondientes valores.

En la tabla 6.5, se presenta a modo de resumen una comparativa de las derivadas obtenidas a

partir de las soluciones sincronizadas con las que se calculan mediante diferencias �nitas con la sonda

de medida. En esta se puede comprobar que los valores resultantes son muy similares, quedando los

errores relativos entre ambos métodos en niveles aceptables.
161



6.2. Modi�caciones en el circuito, entorno de medida y simulación

Derivadas de la admitancia de salida
respecto de la parte real e imaginaria de la corriente de inyección

Vgen 0,005∠0o V ∆φgen 45,0o

Vs1 1,83660∠0,0o V f1 5,0236Ghz ∆φ1 −2,5594e− 7o

Vs2 1,83665∠0,0o V f2 5,0247Ghz ∆φ2 7,8540e− 1o

Vs3 1,83663∠0,0o V f3 5,0257Ghz ∆φ3 1,5708o

Vs4 1,83658∠0,0o V f4 5,0259Ghz ∆φ4 2,3562o

C1 5,6111∠90,09o C2 1,2023∠96,46o β1 −7,071e− 5

α1 2,929e− 5 α2 7,071e− 5 β2 2,929e− 5

δYs
δIiinj

6,176e− 1∠− 90,53o
δYs
δIrinj

4,251e− 1∠92,26o

Tabla 6.4: Resumen de los datos necesarios para el cálculo de las derivadas de la admitancia
de salida respecto de la parte real e imaginaria de la corriente de inyección.

Valor de Valor Error de Error de Error
Derivada Referencia Método Magnitud fase total

Sonda Medida Propuesto ( %) ( %) ( %)

δYs
δV

2,328e− 2∠− 19,26o 2,281e− 2∠− 17,93o 2,02 6,93 3,07

δYs
δω

7,724e− 12∠90,24o 8,041e− 12∠91,25o 4,12 1,12 4,50

δYs
δVtt

6,126e− 4∠− 83,66o 6,303e− 4∠− 84,04o 2,88 0,46 2,96

δYs
δIiinj

5,935e− 1∠− 91,87o 6,176e− 1∠− 90,53o 4,06 1,46 4,71

δYs
δIrinj

4,053e− 1∠92,30o 4,251e− 1∠92,26o 4,86 0,04 4,86

Tabla 6.5: Errores relativos de las derivadas calculadas respecto a las obtenidas con el genera-
dor auxiliar.
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Figura 6.6: Elipses de sincronismo obtenidas para diferentes valores de potencia de inyección.
Comparación entre los resultados obtenidos con las derivadas calculadas por el
método propuesto, por diferencias �nitas y mediante simulación directa en el ADS.

Para terminar de completar la veri�cación, en la �gura 6.6 se muestran las elipses que se obtie-

nen a partir de las derivadas calculadas por el método propuesto, empleando diferencias �nitas y

mediante simulación de balance armónico en ADS para diferentes niveles de inyección. En esta se

puede observar como las elipses resultantes a partir de las derivadas para los dos casos evaluados

proporcionan prácticamente las mismas soluciones, a pesar de las pequeñas diferencias de valor entre

las derivadas obtenidas por uno y otro método.

6.3. Medida de las derivadas. Procedimiento y validación

Una vez que se ha validado el método de cálculo de las derivadas a partir de soluciones sincro-

nizadas en simulación se propone el procedimiento para la realización de las medidas que permitan

el cálculo de las mismas respecto a los diferentes parámetros de los circuitos. Para ello se hará uso

del material que está disponible en los laboratorios de la ULPGC (Universidad de Las Palmas de

Gran Canaria) donde se han realizado los experimentos, por lo que no se deben descartan otras

alternativas.

De esta forma, en esta sección se discutirá en detalle las características y requerimientos más

importantes de los equipos, la metodología de medida así como las modi�caciones necesarias sobre

los circuitos empleados.

En este sentido, las modi�caciones que haya que realizar se aplicarán a los esquemas presentados

en la sección 6.1.
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Figura 6.7: Diagrama de bloques del sistema propuesto para realizar la medida.

Para la realización de la medida se empleará el sistema de la �gura 6.7. Este consiste básicamente

en dos generadores de frecuencia coherentes en fase y un analizador de espectros, que en el esquema

se corresponde la resistencia RL. El generador G1 actúa como fuente de inyección y su fase se tomará

como referencia en el sistema. Por su parte, el generador G2 será empleado para calcular la amplitud

y fase de la tensión de salida del V CO.

Tal y como se puede ver en la �gura 6.7, la señal del generador G2 se suma a la de salida del V CO

a través de un combinador de potencia. Esto permitirá determinar el valor de la tensión compleja

Vct, en el terminal 1 del circulador, mediante una técnica de búsqueda de mínimos.

La medida de la tensión Vct consiste en buscar un mínimo en VL variando la amplitud y fase

del generador G2 para una potencia y frecuencia de inyección �ja en G1. Para ello es necesario

que los dos generadores estén sincronizados. Este punto es aquel en el que las dos entradas del

combinador están en contrafase, esto es, con amplitudes muy similares, Vout ≈ Vref y desfasadas

entre si φout − φref ≈ 180o. Cuando se da esta situación, el punto donde se produce el mínimo de

señal en VL queda identi�cado por los valores VG2 = VG2_min y φG2 = φG2_min de amplitud y fase

respectivamente.

Se considerará que Vout = Vref para VG2 = VG2_min y φG2 = φG2_min en G2, por lo que es

posible obtener el valor de Vct y φct, correspondiente a la señal de salida del oscilador en el puerto

1 del circulador, a través de la matriz de parámetros ¯̄Ycirc del mismo. Para ello, esta matriz ha sido

obtenida previamente empleando un analizador de redes.

En este esquema hay que prestar especial atención a la coherencia en fase entre los dos generadores

y su deriva temporal para procurar que los desplazamientos de fase sean mínimos. Esto permitirá el

reducir los errores en la medida.

Los procedimientos descritos hasta ahora permiten la obtención de V̄ct en el nodo de interés lo

que, a su vez, posibilitará el obtener las derivadas respecto los parámetros del circuito a partir de

las distintas soluciones sincronizadas.
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Para el cálculo, la secuencia de valores a usar se debe �jar en función de la derivada que se quiere

determinar, siguiendo para ello el orden mostrado en la sección 6.1.

6.3.1. Derivada de la admitancia en función de la amplitud de salida

Para el cálculo de la derivada de amplitud a partir de la expresión 6.4 se debe seleccionar dos

soluciones a la misma frecuencia y diferente nivel de potencia de inyección.

Al emplear el montaje de la �gura 6.7 en el cálculo de estas soluciones es necesario primero

el ajustar la amplitud (VG1,i, φG1,i), con i = [1, 2], del generador G1 a un nivel relativamente

bajo. La frecuencia de ambos generadores, G1 y G2, se ha de ajustar al mismo valor seleccionando

preferentemente uno próximo a la fundamental del V CO en régimen de libre oscilación de forma

que ωG1 = ωG2 ≈ ωo, para garantizar el sincronismo con la señal de inyección.

A partir de esta situación se debe determinar Vout y φout para cada uno de los niveles Iinj,i de

inyección seleccionados, ajustando la amplitud y la fase del generador G2, de forma que se obtenga

un mínimo en la salida del combinador. Esto proporcionará información tanto de la amplitud como

de la fase. Posteriormente se debe obtener Vct,i y φct,i empleando la matriz de parámetros Y del

circulador.

Eligiendo las amplitudes de inyección de tal forma que se garantice que se cumplen las condiciones

para que sea válida la aproximación de Taylor, se debe proceder de la misma forma para las dos

soluciones elegidas.

Una vez calculadas las tensiones Vct,i y φct,i es posible obtener δYs
δV a partir de la expresión 6.4.

6.3.2. Derivada de la admitancia en función de la frecuencia de oscilación

El cálculo de la derivada en función de ω requiere que la medida de las dos soluciones sincronizadas

se haga en frecuencias distintas. Para ello se debe mantener constante el nivel de inyección y variar

únicamente esta en los generadores G1 y G2. Al igual que en el caso de la derivada de amplitud, se ha

de ajustar el generador G1 a un nivel relativamente bajo de forma que se garantice que se cumplen las

condiciones de la aproximación de Taylor. De esta forma, se debe hacer que ωG1 = ωG2 ≈ ωo±∆ω en

ambos generadores. Empleando un valor de ∆ω relativamente pequeño para garantizar el sincronismo

de las soluciones

En estas condiciones se debe variar VG2 y φG2 para minimizar VL en la salida del combinador de

potencia, garantizando que las señales a la entrada tienen una amplitud similar y están desfasadas

180◦. Por último se ha de obtener Vct y φct para cada solución empleando la matriz de parámetros

Y del circulador y aplicando la expresión 6.5. Con esto, empleando el valor de δYs
δV previamente

calculado se puede obtener δYs
δω .
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Figura 6.8: Diagrama de bloques del sistema propuesto para realizar la medida de las derivadas
de la admitancia respecto a la corriente de inyección.

6.3.3. Derivada de la admitancia en función de la tensión de varactor

El procedimiento de cálculo de esta derivada es similar al de δYs
δV y δYs

δω , pero aplicando la ecuación

6.7. En este caso se han de obtener los valores de las tensiones y frecuencias a partir de dos soluciones

elegidas con Vtt = Vtto±∆Vtt y, al igual que en los cálculos anteriores, ajustar G2 para minimizar VL
y obtener Vout y φout. Esto permitirá calcular Vct y φct a partir de los parámetros Y del circulador

para cada solución.

6.3.4. Derivadas de la admitancia respecto a la corriente de inyección

Para el cálculo de las derivadas δYs
δIrinj

y δYs
δirinj

se debe modi�car el circuito de medida de la misma

forma que se ha hecho en la �gura 6.5, intercambiando el generador de inyección con la carga ubicada

en el puerto de entrada del V CO, ya que la fuente de inyección se ubica en un nodo diferente en

este caso. De esta forma, queda el sistema del circuito 6.7 tal y como se ve en la �gura 6.8.

En la �gura 6.8, se puede ver que la carga introducida en el lugar del generador no afecta

al comportamiento del sistema si todos los elementos están adaptados, pues la señal del V CO se

traslada al combinador de potencia a través del circulador. En este sentido, su principal función es la

de mantener las condiciones de carga en el sistema para que este presente el mismo comportamiento

que en el cálculo de las derivadas anteriores.

Como ya se ha visto en 6.1 para la obtención de estas derivadas se plantea un sistema de

ecuaciones de forma que se calculan ambas al mismo tiempo. Por esta razón se deben tomar 4 puntos

solución, 2 por cada derivada a obtener. Para esta medida se pueden plantear varias alternativas

pudiendo tomar los cuatro puntos de una misma elipse de sincronismo o de varias, teniendo siempre

presente que el nivel de inyección debe ser bajo para garantizar la validez de la aproximación al

mantener al V CO en el mismo punto de trabajo.
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Figura 6.9: Sistema implementado para estimar V̄ct e Īct a partir de la medida en el ADS.

Por otro lado, los valores seleccionados para obtener las soluciones deben estar su�cientemente

separados para evitar los efectos que se producen debido a las incertidumbres propias de la medida.

En este caso se considerará que se toman 4 valores equiespaciados en frecuencia ya que en la

medida, al contrario de la simulación, resulta más sencillo �jar la frecuencia que trabajar con las

fases de la señal inyectada, como se ha comentado al validar el proceso en el apartado 6.2.

Para cada punto solución se procederá de la misma forma que con las derivadas anteriores, esto

es, minimizando VL para obtener Vout y φout. De esta forma se debe calcular la tensión V̄ct a la salida

del circuito a partir de los parámetros Y del circulador.

El cálculo de la tensión V̄ct a la salida del circuito se realizará en el ADS a partir del sistema de

la �gura 6.9. Para ello se sustituirá los valores de amplitud y fase obtenidos en los generadores G1

y G2 y, mediante optimización, se forzará que se cumpla la condición VL = 0 en la resistencia RL.

De esta forma, se determinará el valor de V̄ct, correspondiente a la tensión a la salida del V CO.

Este procedimiento tiene la ventaja de que permite una caracterización realista de los elementos

pasivos, implementados como redes de 2 o 3 puertos, empleados en la medida. Esto permite tener

en cuenta la in�uencia de cables, adaptadores, atenuadores, circuladores, etc. los cuales han sido

caracterizados con precisión a partir de sus parámetros S, obtenidos mediante un analizador de

redes o proporcionados por el fabricante en formato digital.

Cuando se calculan las derivadas de inyección el circuito de la �gura 6.9 no se corresponde con

el esquema que se debe emplear, por lo que es necesario modi�carlo. En este caso, al igual que en

los esquemas anteriores, se sustituye el generador G1 por una carga. Sin embargo, este se emplea a

parte para calcular la corriente de Norton que entra al oscilador en vez de ubicarlo en otro nodo del

circuito, debido a que al calcular la tensión de salida V̄ct se considera al V CO como un generador.

Esta corriente será la que se sustituya en las expresiones como valor de inyección.

Este nuevo esquema se puede ver en la �gura 6.10 en donde el generador G1, que ha sido

remplazado por una carga, se ha ubicado aparte para poder realizar el cálculo de la corriente de

inyección para cada solución.
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Figura 6.10: Sistema implementado para estimar V̄ct e Īct a partir de la medida en el ADS
cuando se inyecta por el puerto de inyección.

A modo de resumen se puede dividir el proceso de obtención de las derivadas en los siguientes

pasos

Ajuste de la amplitud y fase de los generadores G1 y G2 para los diferentes puntos solución

seleccionados para garantizar que se tiene un mínimo en VL.

Optimización del esquema equivalente al empleado en la medida para estimar la tensión de

salida del V CO a partir de los datos obtenidos en el paso anterior.

Cálculo de las corrientes de Norton para cada solución sincronizada según las derivadas a

calcular, a través del circulador para las de régimen libre y directamente para las derivadas de

la admitancia en función de la corriente de inyección.

Cálculo de las derivadas a partir de las expresiones propuestas en 6.1.

6.4. Montaje �nal en el laboratorio y calibración

Una vez realizado el análisis a nivel teórico y de simulación del método propuesto se realizará

una validación experimental en un circuito real. Sin embargo es necesario discutir los aspectos y

consideraciones prácticas del montaje propuesto para realizar la misma antes de abordar el proceso

de medida.

Para mejorar la precisión se han calibrado los subsistemas entre 4Ghz y 16Ghz, para cubrir al

menos la banda de frecuencias hasta el tercer armónico de la oscilación, en torno a fo ≈ 5,0Ghz,

del V CO diseñado (�gura 6.1).

Entre el circulador y el V CO se ha conectado un atenuador para reducir posibles efectos en la

carga debidos a pérdidas de retorno en los diferentes armónicos.

Se ha realizado una calibración rigurosa del analizador de redes empleado para caracterizar a

los elementos pasivos presentes en el sistema, debido a la necesidad de un alto nivel de precisión en
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Figura 6.11: Sistema de medida �nal empleado en el laboratorio para la obtención de las
tensiones y corrientes en el nodo de interés. En la imagen se han indicado las
conexiones y los distintos subsistemas.

las fases de los parámetros a medir. Además, también se ha medido la respuesta en fase debida a la

torsión de los cables usados para calibrar y conectar los esquemas propuestos. Estos mostraron una

desviación de fase inferior a 0,25◦ en un entorno a una temperatura constante de 22 ◦C.

Debido a la necesidad de realizar múltiples conexiones y desconexiones durante el proceso de

medida, se ha empleado un atenuador en el puerto de inyección del V CO para incrementar el

aislamiento y la robustez del sistema.

Los generadores han sido elegidos en base a su capacidad para operar en un modo de fase cohe-

rente. Estos muestran una desviación de 0,05◦/dı́a en 5,0Ghz, lo que se considera su�cientemente

estable y despreciable en comparación al ruido y la inestabilidad en frecuencia del V CO a analizar.

En este sistema se ha comprobado que es necesario realizar una calibración en fase antes de poder

realizar operaciones con los generadores, debido a que al reiniciarlos la referencia sobre la que estos

trabajarán toma un valor diferente en cada ocasión.

En la �gura 6.11 se muestra una imagen del sistema �nal donde se han indicado los principales

elementos del sistema. Se puede apreciar las conexiones empleadas para sincronizar a los dos gene-
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radores en la esquina inferior izquierda. Estos, para poder trabajar en régimen sincronizado, deben

permitir el uso compartido de los mismos osciladores internos como el de referencia, que opera a

10,0Mhz, y el oscilador local de RF empleado para realizar mezclas. En la zona central de la imagen

de la �gura 6.11 se muestra el V CO junto a dos atenuadores adicionales, tal y como está descrito,

uno conectado a la entrada de inyección y el otro a la salida entre el oscilador y el circulador.

En la parte más baja se puede apreciar el divisor de potencia empleado para monitorizar la suma

de las señal de salida del V CO y la de referencia del generador G2 en el analizador de espectros y

un medidor de potencia. El analizador de espectros y el medidor de potencia se corresponden con

la carga RL de las �guras 6.9 y 6.10. Estos están conectados a través de un cable a la salida del

combinador de potencia, tal y como se puede ver en las mismas �guras.

El generador G2 se conecta a una de las entradas del combinador a través de un cable mientras

la otra va al puerto 3 del circulador. En lo alto de la foto de la �gura 6.11 se puede ver la alimen-

tación de continua del diodo varactor. Al realizar el conexionado se ha tenido que poner especial

atención en la �exión de los cables, procurando que haya radios de curvatura pequeños y usando

conectores en ángulo recto cuando convenga, para evitar en las medidas los efectos indeseados que

pudiesen producirse debidos a la torsión. Aunque los cables empleados para conectar las señales de

referencia entre los generadores presentan una curvatura signi�cativa el efecto que pudiese provocar

está contemplado en la calibración de los equipos, por lo que no suponen un problema en la medida.

6.4.1. Calibración de los generadores

Una vez que todos los elementos pasivos como cables, combinador de potencia, etc. han sido

caracterizados e incluidos en el proceso de calibración lo primero que se ha de veri�car en los

generadores es que las amplitudes de salida cumplen con las especi�caciones del fabricante, esto es,

que presentan menos de 0,02 dB de error para cualquier valor de amplitud seleccionado. Esto se

puede hacer empleando un detector de potencia.

Tras con�gurar los generadores, habiéndose realizado las conexiones necesarias para operar en

modo de fase coherente, hace falta una calibración adicional para garantizar la precisión de la medida

en las fases. Esta es necesaria debido a que el valor de la fase individual de cada generador es puesta

a 0◦ por el �rmware de los mismos en cada reinicio, independientemente de la diferencia de fases

que exista entre ellos, resultando en que no se pueda garantizar que estén operando en fase cuando

sus respectivos displays muestran el mismo valor.

Para realizar esta calibración adicional, se deben �jar los generadores al mismo valor de amplitud

mediante un proceso de búsqueda de mínimos con la ayuda de un combinador de potencia. Con ello

se podrá determinar la relación de fase existente al iniciar los equipos, una vez que estos están

operando en modo de fase coherente. De este modo se puede asegurar una correcta interpretación

de las medidas en el sistema.

Se ha podido comprobar que a pesar de que la diferencia inicial de fases es arbitraria esta se
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Figura 6.12: Esquema del montaje empleado para la calibración de los generadores.

mantiene constante una vez que los generadores están sincronizados, aunque se modi�que el desfase

entre las señales de salida de los mismos. De esta forma, cuando se ha determinado la relación de

fase inicial entre los generadores y el offset ha sido corregido, ajustando el valor en uno de ellos, se

puede garantizar que los dos generadores están operando con 0◦ de desfase.

En la �gura 6.12 se muestra el sistema empleado para la calibración de los generadores. En este

esquema se ha considerado al combinador de potencia perfectamente simétrico y se han eliminado

los cables y transiciones, para centrar la atención en los elementos más importantes.

Ajustando el nivel de salida en los dos generadores al mismo valor se hace una búsqueda del

mínimo en la salida del combinador variando la fase de uno de ellos, monitorizando la potencia de

la señal suma en el analizador de espectros. Si se considera que las señales tienen la misma amplitud

en las entradas del combinador, cuando la potencia es mínima a la salida, idealmente nula, se puede

asumir que la relación de fases entre las entradas es de 180◦. Por lo tanto, el procedimiento para

determinar φref consiste en emplear la misma amplitud en los dos generadores y ajustar la fase en

φG2 hasta que el display muestre 180◦ para, a partir de aquí, variar φG1 en busca de un mínimo de

potencia en la salida del combinador. La fase resultante permitirá calcular el desfase inicial entre los

dos generadores, tal y como se puede deducir de la �gura 6.13.

De esta forma, el desfase corregido viene dado por la ecuación 6.13

φG1_correct = φG1 − (φG2 − 180◦)− φref (6.13)

en donde φG1 y φG2 son las fases indicadas en los displays de los generadores G1 y G2 respecti-

vamente.

Además, los generadores incluyen la opción de emplear un sistema de control de nivel automático,

o ALC por su nomenclatura en inglés, que consiste en un conjunto de atenuadores internos que se

van combinando a medida que el nivel de señal se modi�ca. Como consecuencia de ello, determinar

el offset inicial en la fase es solo el primer paso en el proceso de calibración de los mismos. Esto

se debe a que si el nivel de potencia se modi�ca, debido al sistema ALC, la relación de fases entre

los generadores se ve alterada cuando se produce un cambio automático en los atenuadores internos,

invalidando la calibración previamente establecida.
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Figura 6.13: φref es la diferencia entre la fase inicial de G1, (VG1, 0
◦), y la de G2,(VG2, 0

◦) . Si
se detecta un cero de potencia en (VG1, φG1) entonces el desfase corregido debe
ser φG1 − φref .

Esta calibración adicional resulta especialmente necesaria ya que, tal y como ya se ha visto en

las secciones anteriores, el generador G1 se empleará como fuente de inyección mientras que el G2 se

utilizará para determinar la fase de la señal de salida del V CO mediante la búsqueda de un mínimo

de potencia a la salida del combinador. Esto se traducirá en que el nivel del generador G1 puede

variar en un rango de −40,0 dBm hasta 0,0 dBm mientras que la señal del generador G2 va a ser la

misma en la mayoría de las medidas (4,0 dBm para el V CO de prueba). Debido a esto, se producirán

cambios en las relaciones de fases debidas a la selección de diferentes atenuadores en función de la

potencia de trabajo.

Afortunadamente, los atenuadores internos cubren rangos de variación muy amplios por lo que

solo han hecho falta unas pocas calibraciones correspondientes a los cambios necesarios para cubrir

los niveles utilizados en las medidas. En concreto, para la aplicación propuesta, se han empleado

tres atenuadores distintos para cubrir el rango de −40,0 dBm hasta 0,0 dBm. Estos son, según los

niveles empleados, los siguientes:

Att1 : −14. 70 dBm, . . . , 5. 30 dBm

Att2 : −26. 65 dBm, . . . , −6. 65 dBm

Att3 : −42. 04 dBm, . . . , −22. 04 dBm

Así, será necesario conocer cuánto desfase introduce cada uno de ellos para determinar en cada

momento la relación real entre las señales generadas.

En los generadores no es posible calibrar de forma aislada los desfases para cada atenuador pues

solo se dispone de la diferencia de fase entre estos, la cual ya incluye el desfase añadido por los

atenuadores que se están empleando. Por esta razón hay que determinar este por comparación, al
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VG1 dBm φG1 VG2 dBm φG2 AttG1 AttG2

4,0 φref_11 4,0 180◦ Att1 Att1
−10,0 φref_22 −10,0 180◦ Att2 Att2
−25,0 φref_33 −25,0 180◦ Att3 Att3
−10,0 φref_21 −10,0 180◦ Att2 Att1
−25,0 φref_32 −25,0 180◦ Att3 Att2

Tabla 6.6: Parámetros de los generadores empleados para obtener las fases de referencia a una
frecuencia especí�ca.

Figura 6.14: Referencia de fase cuando se fuerza el uso del mismo atenuador en los dos gene-
radores.

margen de los atenuadores. Para hacerlo se ha de ajustar ambos generadores al mismo nivel de

potencia forzando, mediante los niveles de amplitud en cada uno de ellos, el uso de los mismos

atenuadores en los dos.

En la tabla 6.6 se muestran los niveles empleados así como los atenuadores seleccionados en las

diferentes comparativas. Para ello, los valores de potencia elegidos deben estar incluidos en el rango

de los atenuadores involucrados en la medida. A partir de estos datos se ha comprobado que mientras

que la fase absoluta de cada generador cambia la relación de fase entre ellos se mantiene constante

cuando se emplean los mismos atenuadores en la medida, lo que lleva a la conclusión de que estos

introducen el mismo desfase. Esto se ha representado de forma grá�ca en la �gura 6.14.

Por su parte, el desfase entre los generadores cuando se da el caso de emplear los atenuadores

Att1 y Att3 no puede ser medido directamente, ya que no existe ningún valor de amplitud en sus

rangos que coincida para ambos atenuadores. Por esta razón, la referencia de fase cuando se emplean

estos se debe obtener a partir de otras combinaciones, como las mostradas en la tabla 6.6.

Concretamente, el desfase al emplear los atenuadores Att1 y Att3 debería ser el que se obtiene a
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Figura 6.15: Fase de referencia cuando los atenuadores Att1 y Att3 son forzados en cada gene-
rador.

partir de la expresión 6.14, como se desprende de la �gura 6.15.

φref_31 = φref_32 +
(
φref_21 − φref_11

)
(6.14)

Para terminar, se ha querido tener en cuenta el error que se puede producir en la medida de las

fases al caracterizar a los generadores. En teoría, para dos señales de la misma amplitud y desfasadas

entre ellas 180◦ se debería medir en la salida del combinador de potencia −∞ dBm mientras que

cuando la señales están en fase la medida debe ser máxima. Sin embargo, si la amplitud o la fase se

ven ligeramente modi�cada la condición de amplitud nula en la salida ya no se cumple cuando las

señales están en contrafase. Por esta razón, se han medido algunos valores de error relativo para los

casos en que las amplitudes y las fases se alejan de las condiciones ideales. Estos se han presentado

en la tabla 6.7 para tener una estimación de los posibles errores en la caracterización.

De hecho, cuando el V CO y el generador de señales estén presentes a la entrada del combinador,

las �uctuaciones propias de la amplitud y la fase de la oscilación del V CO introducirán errores al

medir las soluciones para el cálculo de las derivadas. Estos errores serán trasladados a las derivadas

a través de las expresiones para el cálculo de las mismas, por lo que la tabla 6.7 también puede servir

para tener una estimación del error máximo en las medidas.
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∆VG1 dB Val_det/Val_det_max dB

0,00 −83,0

0,01 −56,0

0,05 −43,0

0,10 −36,7

0,15 −33,2

0,20 −31,7

0,25 −29,7

0,30 −27,7

∆φG1
◦ Val_det/Val_det_max dB

0,0 −83,0

0,1 −59,0

0,2 −53,0

0,5 −44,7

1,0 −38,5

1,5 −34,9

2,0 −32,0

3,0 −29,0

Tabla 6.7: Nivel de potencia detectado relativo al nivel máximo a la salida del combinador
frente a variaciones en la amplitud y fase de una de las entradas.

6.4.2. Problemas de la medida

Al pasar de las soluciones simuladas a las medidas diferentes efectos no considerados podrían

llegar a convertirse en una posible fuente de error ya que, en el proceso de cálculo en las simulaciones,

no se han tenido en cuenta.

Por una parte se tiene que se debe emplear un nivel de inyección relativamente bajo [16] para

que las derivadas sean válidas, ya que el desarrollo en serie de Taylor pierde precisión al no poder

aproximar bien el comportamiento del circuito al aumentar la potencia de inyección. Sin embargo,

si se emplean niveles de inyección muy bajos resultará en márgenes de sincronismo muy reducidos

que, combinados con la baja estabilidad propia de la frecuencia del V CO así como el ruido de fase

de este, harán que sea muy difícil obtener mediciones �ables.

Por otro lado, las frecuencias próximas a los puntos de retorno, extremos de la banda de sincro-

nismo, son sensiblemente más ruidosos que los puntos centrales de la misma [19], lo que obligará

a que las frecuencias seleccionadas para la obtención de las derivadas estén próximas al centro del

margen de sincronismo. Esto forzará a aumentar el nivel de inyección con el objetivo de ampliar el

rango de frecuencias válidas para la medida. Sin embargo, para niveles de potencia relativamente

grandes la linealización en torno a la oscilación de régimen libre deja de tener validez, debido a que

las elipses se alejan del punto de trabajo óptimo.

Todo esto resulta en que las condiciones que exigen las aproximaciones empleadas y las necesarias

para garantizar la validez de las medidas se oponen unas a otras, obligando a encontrar un com-

promiso entre las condiciones óptimas que �jan los fundamentos teóricos para garantizar la validez

de las expresiones y los requisitos mínimos necesarios para asegurar la correcta realización de las

medidas.

Además, la baja estabilidad del V CO tiene una gran in�uencia en el nivel detectado usado para

validar los parámetros del generador. Tal y como se ha descrito, cuando se obtiene un mínimo en la

salida del combinador de potencia se toman las amplitudes, frecuencia y fases de los generadores, ya

que se asume que las señales a la entrada del mismo tienen la misma amplitud y están desfasadas
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Figura 6.16: Fotografía de la placa del V CO empleado para la veri�cación con medidas reales
del procedimiento de cálculo de las derivadas a partir de soluciones sincronizadas.
En la imagen, se han señalado las distintas partes del circuito para facilitar la
correspondencia con el esquemático de la �gura 6.4.

180◦. En la práctica, el mínimo nivel medido en contrafase debe ser al menos de 35,0 dB inferior al

máximo, esto es, cuando las señales están en fase. De acuerdo a la tabla 6.7 esto se corresponde con

un error inferior a 2◦ en fase y 0,2 dB en amplitud, cuando las señales presentan un desfase de 180◦.

De hecho, a pesar de estar obligados a �jar un nivel de inyección que se aleja del punto óptimo de

trabajo y aunque existan errores del orden de 2◦ y 0,2 dB para la fase y la amplitud respectivamente,

los resultados obtenidos son su�cientemente buenos para caracterizar el comportamiento del V CO.

6.4.3. Medidas y resultados �nales

Empleando el montaje de la �gura 6.11 se han realizado medidas para caracterizar al V CO de

la �gura 6.16 , que se corresponde con el esquemático de la �gura 6.4,

Debido a que se han añadido algunos pasos adicionales a los ya comentados al �nal de la sección

6.3 el proceso de medida ha sufrido modi�caciones, de forma que este queda resumido en los siguientes

pasos

Calibración de los generadores en la frecuencia de trabajo y para los niveles de potencia

empleados.

Medida de la solución del régimen libre del V CO. Vs, Vtto y fo.

Medida de las soluciones sincronizadas cuando se inyecta al circuito a través del circulador.
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AttG1 AttG2 Phase_refo (◦) Freq_refo (Ghz) Phase_slope (◦/Mhz)

Att1 Att1 262 4,9377 −2012,35

Att2 Att1 324 4,9377 −2246,91

Att3 Att1 101 4,9377 −2152,17

Tabla 6.8: Datos para el cálculo de la fase de referencia en función de la frecuencia y a partir
de los atenuadores internos.

Medida de las soluciones sincronizadas cuando se inyecta al circuito a través del puerto de

inyección.

Calculo de las tensiones de salida del V CO mediante optimización a partir de los datos medidos.

Calculo de las derivadas mediante las expresiones propuestas a partir de las tensiones de salida.

Tal y como ya se ha mencionado, los generadores mani�estan una relación de fase arbitraria cuando

se inicia el sistema, la cual variará en cada reinicio. Por lo que el primer paso es la obtención de

dicho desfase en función de la frecuencia y los atenuadores internos con�gurados en cada caso,

empleando para ello el sistema de la �gura 6.12. Siguiendo el procedimiento explicado en la sección

6.4, se han tomado múltiples valores de la referencia de fase para tres combinaciones de atenuadores

y frecuencias de interés. A partir de estos se ha extrapolado la función que caracteriza la fase de

referencia que se corresponde con la ecuación 6.15, cuyos parámetros están detallados en la tabla 6.8

φref = Phase_refo + Phase_slope (Freq_med− Freq_refo) (6.15)

El siguiente paso es la medida de la solución de régimen libre. Para ello se ha determinado la

amplitud así como la frecuencia de oscilación en la salida del circulador para el valor de la tensión

de control elegido en el varactor, justo antes del combinador de potencia. El motivo por el que se

ha realizado esta medida es para tener una estimación inicial del nivel de potencia requerido en el

generador G2, al tiempo que proporciona un mejor valor inicial para la búsqueda de mínimos en las

medidas posteriores. Además, el sistema de la �gura 6.12 puede ser utilizado para determinar con

precisión la potencia de salida del V CO, sustituyendo el generador G1 por el oscilador.

En este punto se pueden obtener las medidas de los datos requeridos para el cálculo de las deriva-

das siguiendo el proceso detallado en 6.2. Los valores obtenidos para las derivadas de la admitancia

en función de la tensión de salida, la frecuencia y la tensión de control del varactor se muestran

en la tabla 6.9. En esta, por simplicidad, se han referido las frecuencias, fases y potencias a la de

los generadores. En 6.9 también se muestra el valor de fase corregido tras aplicar 6.15 a los valores

medidos.

Siguiendo el procedimiento de la sección 6.2, los datos de la tabla 6.9 se introducen en el ADS

para obtener los valores de la tensión de salida en el V CO por medio de una optimización. Tras

calcular las corrientes INt de Norton, se utilizan estas en las ecuaciones de la sección 6.1 obteniendo
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Parámetros del generador y del V CO en régimen libre

fo (Ghz) 4,9647 VG2 (dBm) 4,0 Vtto 2,5

Datos para el cálculo de la derivada respecto a la amplitud de salida
fG1 (Ghz) VG1 (dBm) φG1 (◦) AttG2 Vtt ∆φgen_corregido

fo −20 326 Att2 Vtto 243

fo −25 347 Att2 Vtto 264

fo −15 315 Att2 Vtto 232

Datos para el cálculo de la derivada respecto a la frecuencia
fG1 (Ghz) VG1 (dBm) φG1 (◦) AttG2 Vtt ∆φgen_corregido

fo − 1Mhz −20 373 Att2 Vtto 290

fo + 1Mhz −20 287 Att2 Vtto 204

Datos para el cálculo de la derivada respecto a la tensión de control del varactor
fG1 (Ghz) VG1 (dBm) φG1 (◦) AttG2 Vtt ∆φgen_corregido

fo −20 304 Att2 Vtto − 0,05 221

fo −20 345 Att2 Vtto + 0,05 262

Tabla 6.9: Datos medidos para el cálculo de las derivadas en función de la amplitud, frecuencia
y tensión de control del varactor.

los valores estimados de las derivadas. En la tabla 6.10 se muestran un resumen de los datos medidos

en el circuito de la �gura 6.16.

El cálculo de las derivadas respecto a la corriente de inyección requiere modi�car el esquema de

medida por el de la �gura 6.8, donde se cambia el generador G1 al puerto de inyección del V CO

intercambiándolo con la carga conectada en dicho puerto. Las medidas, tomadas para una potencia

de inyección de −30,0 dBm así como las derivadas obtenidas aplicando las expresiones de la sección

6.1, se muestran en las tablas 6.11 y 6.12.

Una vez calculadas las derivadas se han obtenido las curvas de sincronismo a partir de la formu-

lación semianalítica para distintos niveles de inyección, en la salida del V CO y a través del puerto

de inyección. Para veri�car la validez, se han medido las soluciones para las mismas potencias de

inyección y se han representado en las �guras 6.17 y 6.18 para poder comparar.

En las �guras 6.17 y 6.18 las medidas coinciden únicamente con parte de las curvas porque debido

al efecto de los puntos de retorno que separan la parte superior de la inferior en las elipses solo la

mitad de estas es estable y, en consecuencia, medible en el circuito.

Las curvas de la �gura 6.17 han sido obtenidas para una potencia de inyección de −15,0 dBm

y −10,0 dBm. En este caso, las curvas calculadas a partir de las derivadas se ajustan muy bien a

las medidas. Por otro lado, las derivadas de la admitancia en función de la corriente de inyección

se han calculado a partir de soluciones obtenidas con una potencia de inyección de −30,0 dBm. De

hecho, la potencia real de inyección es unos 7,0 dB inferior debido a las pérdidas en los cables y al

atenuador de 6,0 dB conectado en el puerto de inyección. Aunque, se han referido todas las curvas

y los datos a la potencia del generador de inyección para mayor claridad.
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Derivada de la admitancia en función de la amplitud

Vs1 1,335∠− 116,3o V Vs2 1,332∠− 105,0o V ∆Vs 2,950e− 3 V

Ys1 7,77e− 4∠38,5o Ys2 6,52e− 4∠23,6o
δYs
δV

7,525e− 2∠87,1o

Derivada de la admitancia en función de la frecuencia

Vs1 1,323∠− 146,0o V Vs2 1,338∠− 57,9o V ∆Vs −1,527e− 2 V

Ys1 5,05e− 4∠34,1o Ys2 7,42e− 4∠7,7o
δYs
δω

1,080e− 10∠101,1o

Derivada de la admitancia en función de la tensión de varactor

Vs1 1,336∠− 86,9o V Vs2 1,330∠− 127,7o V ∆Vs 8,475e− 3 V

Ys1 7,01e− 4∠17,3o Ys2 5,76e− 4∠30,2o
δYs
δVtt

7,318e− 3∠− 78,9o

Tabla 6.10: Datos empleados para el cálculo de las derivadas de amplitud, frecuencia y tensión
de control del varactor y valores obtenidos para las mismas.

Derivada de la admitancia respecto a la corriente de inyección

fG1 (Ghz) VG1 (dBm) φG1 (◦) AttG2 Vtt (V) ∆φgen_corregido

4,9634 −30 330 Att2 Vtto 160

4,9637 −30 320 Att2 Vtto 151

4,9642 −30 290 Att2 Vtto 122

4,9647 −30 262 Att2 Vtto 95

Tabla 6.11: Datos medidos para el cálculo de las derivadas de inyección.

Derivada de la admitancia respecto a la corriente de inyección

Vs1 1,3485∠172,6o V f1 4,9634 Ghz ∆φ1 −3,611o

Vs2 1,3484∠163,2o V f2 4,9637 Ghz ∆φ2 −3,455o

Vs3 1,3484∠133,5o V f3 4,9642 Ghz ∆φ3 −2,952o

Vs4 1,3484∠105,8o V f4 4,9647 Ghz ∆φ4 −2,483o

Iinj 1,880e− 4 A

δYs

δIiinj
5,928∠101,19o

δYs

δIrinj
3,780∠101,11o

Tabla 6.12: Datos empleados para el cálculo de las derivadas de inyección y valores obtenidos
para las mismas
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Figura 6.17: Elipses de sincronismo cuando se inyecta al V CO por la salida a través de un
circulador. Comparación entre las elipses obtenidas a partir de las derivadas cal-
culadas y los datos medidos para las mismas potencias de inyección. Nótese que
las derivadas se han obtenido a partir de soluciones sincronizadas para una po-
tencia de inyección de −20 dBm.

Figura 6.18: Elipses de sincronismo cuando el generador de inyección está conectado al puerto
de inyección del V CO. Comparación entre las elipses calculadas con la formu-
lación semianalítica y los datos medidos para la misma potencia de inyección.
Nótese que, en este caso, las derivadas se han obtenido a partir de soluciones
sincronizadas para una potencia de inyección de −30 dBm.
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En la �gura 6.18, las respuestas se han obtenido para las potencias de inyección de −20,0 dBm

y −10,0 dBm. En estas se puede observar pequeñas discrepancias entre las medidas y las curvas

obtenidas, siendo el error mayor en las proximidades de los puntos de retorno. Debido a la pequeña

variación de la amplitud de salida estas diferencias parecen grandes. Sin embargo, la magnitud de

las mismas está en el orden de microvoltios siendo similar a las obtenidas en la �gura 6.17. Esto se

podría explicar por el hecho de que las derivadas de la admitancia respecto a la corriente de inyección

dependen de los valores de las otras, lo que produce un error acumulado. A pesar de todo esto se

puede ver como los resultados obtenidos se ajustan a las medidas con bastante precisión.

6.5. Conclusión

En este capítulo se ha presentado un nuevo método para la caracterización experimental de

osciladores a partir de las derivadas de su admitancia de salida en función de los parámetros rele-

vantes de los circuitos. El nuevo método, basado en la medida de soluciones sincronizadas, permite

la aplicación de la formulación semianalítica a osciladores comerciales y/o a diseños de terceros cu-

yos esquemáticos no estén disponibles, en los que solo se puede acceder a las soluciones de estos

únicamente a partir de los datos obtenidos directamente de los dispositivos.

Se han empleado las soluciones para la obtención de las derivadas de frecuencia, amplitud, tensión

de control de varactor y la corriente de inyección, separada en parte real e imaginaria. También se

han realizado numerosos ajustes en los montajes de medida con el objetivo de poder adaptarlos a un

entorno de medida real para sistemas de RF . Los resultados obtenidos a partir de la metodología

propuesta se han comparado con los que se obtienen a partir de los métodos existentes, resultando

en una buena aproximación.

A la hora de realizar la medida en el laboratorio se ha puesto especial atención en los aspectos

relativos a la calibración de los equipos, debido a la necesidad de caracterizar la respuesta en fase

de los elementos que forman el sistema.

Por último, para la validación del procedimiento se ha aplicado el método para caracterizar un

V CO en 4,97Ghz consiguiendo buenos resultados al comparar las curvas simuladas a partir de las

derivadas calculadas con las medidas tomadas en el circuito.
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Conclusiones y líneas futuras

En esta tesis se ha implementado las expresiones de la formulación semianalítica para permitir la

simulación de arrays bidimensionales de osciladores acoplados partiendo de los análisis previamente

desarrollados sobre estructuras lineales. Esta técnica permite la obtención de las soluciones estacio-

narias de los circuitos mediante el modelado de los V COs a partir de desarrollos en serie de Taylor,

facilitando tanto el análisis como el diseño al reducir la complejidad de las ecuaciones características

de los sistemas.

También se ha implementado el análisis de estabilidad, ruido de fase y envolvente compleja a

partir de las expresiones de la formulación. Estas técnicas, partiendo de las soluciones obtenidas,

ayudan a determinar el comportamiento de las mismas respecto a los diferentes aspectos evaluados

en cada una de ellas.

Para la implementación de la formulación se han diseñado un conjunto de algoritmos que per-

miten la caracterización de las redes de acoplo en los circuitos para múltiples topologías. Estos

algoritmos han sido planteados con el objetivo de que se puedan integrar con facilidad en el proceso

de resolución de los arrays, así como de que contribuyan a la reducción en los tiempos de simulación

en aquellos sistemas con muchos elementos interconectados entre sí. Para ello, se ha aprovechado las

características propias de dichas redes como la simetría o su composición a base de cuadripolos.

Adicionalmente a la formulación, se ha presentado un conjunto de modi�caciones para resolver

algunas situaciones que no se ajustan a los requerimientos de la misma. De este modo, se ha imple-

mentado el uso de series de Taylor de orden 2 y una aproximación a tramos para contemplar las no

linealidades en la respuesta de los V COs. También se ha desarrollado las expresiones para poder

simular arrays con varios tipos de elementos, tanto entre los osciladores como entre los cuadripolos

y monopolos que forman las redes de acoplo.

A partir del uso del equivalente de Norton, se ha hecho un estudio de la in�uencia de los distintos

parámetros del sistema para ajustar los modelos a las condiciones de trabajo. Esto permite simular

el comportamiento de aquellos arrays en los que las redes de acoplo distorsionan la impedancia de

carga de los V COs. Además, el uso de esta representación también permite aproximar las soluciones

en condiciones de acoplo fuerte.

Para evaluar la precisión de los resultados obtenidos, se ha diseñado y medido un array de osci-
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ladores acoplados y, tras realizar los ajustes necesarios en la formulación, se ha simulado. Aunque,

no ha sido posible la implementación de un array bidimensional por cuestiones prácticas, las medi-

das presentadas, sobre un circuito lineal, permiten realizar una evaluación de los resultados de la

formulación modi�cada respecto a la respuesta de un sistema real.

Para terminar, se ha presentado un método de cálculo de las derivadas que a partir de datos

medidos en un dispositivo físico permite determinar el valor de las derivadas de la admitancia de

salida del mismo. Este se ha veri�cado tanto en simulación como de forma práctica sobre un circuito

real con buenos resultados. Esta parte contiene un estudio minucioso de la precisión del método a

nivel de simulación, así como una descripción detallada del entorno de medida empleado.

A partir de los resultados obtenidos, las posibles líneas futuras que se plantean son las siguientes:

Estudio del comportamiento de los arrays en condiciones de alta inyección. En los desarrollos

planteados se exige un nivel bajo de inyección para garantizar que la respuesta de los circuitos

se puede aproximar mediante series de Taylor. Encontrar modi�caciones que permitan el ajuste

de las expresiones para incrementar la potencia de inyección permitiría aumentar los anchos

de banda de sincronismo que se pueden obtener. En este sentido, las series de Taylor de orden

2 permiten mejorar la aproximación pero también tienen un rango de validez asociado que

limita su uso. Por esta razón, sería de interés desarrollar técnicas alternativas.

Extensión de la formulación para el análisis en múltiples armónicos. En las simulaciones rea-

lizadas se ha comprobado que la in�uencia de frecuencias múltiplos de la fundamental puede

afectar a las soluciones si estas componentes tienen una amplitud elevada. Poder plantear la

formulación para trabajar sobre varios armónicos mejoraría los resultados. Además, el disponer

de un análisis en múltiples armónicos permitiría plantear nuevas situaciones, como inyectar

señal a una frecuencia distinta de la fundamental.

Generalizar el análisis sobre cualquier nodo de los osciladores. Una de las restricciones de

las expresiones planteadas es la necesidad de caracterizar a los V COs en su salida. Desde

el punto de vista de la simulación este nodo no siempre es el más apropiado para el cálculo

de las derivadas, debido a que puede presentar problemas de convergencia. Poder elegir el

nodo del circuito en el que se quiere realizar la caracterización permitiría obtener mejores

resultados, al trabajar sobre un punto del mismo con una respuesta mejor. Esto también

permitiría plantear nuevas con�guraciones al poder cambiar la estructura del array, por no

estar el análisis condicionado a desarrollarse sobre un nodo especí�co.

En general, cualquier extensión que permita la aplicación de la formulación semianalítica a

nuevas situaciones, ya sea para contemplar nuevas con�guraciones como para adaptarla a

aquellos circuitos que no cumplen los requerimientos de la misma.

186



Apéndice A

Simulaciones

Las diferentes técnicas presentadas a lo largo de este trabajo se han aplicado a múltiples con�-

guraciones de arrays de osciladores acoplados en simulación con el objetivo de realizar una primera

validación de las soluciones. Para ello lo que se ha hecho es comparar los resultados de la aplicación

de la formulación semianalítica con los que se obtienen mediante los métodos clásicos de análisis de

circuitos, cuya validez se considera ya probada, tomando las soluciones de estos como referencia.

Al extender el uso de la formulación semianalítica para poder abordar el análisis de arrays

bidimensionales el número de casos posibles que se pueden plantear aumenta de forma signi�cativa

respecto al caso de los arrays lineales. Además, en general, el número mínimo de elementos necesarios

para plantear muchas de las topologías bidimensionales es relativamente grande en comparación con

el caso lineal por lo que la cantidad de información generada en cada simulación suele ser mayor, lo

que complica la presentación de los resultados.

Por todo esto se ha optado por incorporar los resultados de los circuitos evaluados adjuntándolos

en forma de apéndice, como un conjunto de casos prácticos, en lugar de incluirlos como parte del

texto principal de la memoria.

Se tratará, en la medida de lo posible, de presentar aquellos casos que permitan evaluar el efecto

sobre los resultados del uso de la formulación semianalítica así como de cada una de las variantes

que se han presentado en esta tesis.

El objetivo que se pretende alcanzar con estos ejemplos, además de validar las expresiones, es el

de tener un mayor conocimiento, a partir de los resultados, del efecto que tiene sobre la respuesta

de los circuitos cada uno de los diferentes problemas que se pueden presentar. Esto ayudará, para

poder hacer un mejor uso, a comprender los límites de la aproximación de forma que se facilitará la

tarea de elegir las herramientas necesarias para obtener los resultados correctos en cada caso.
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A.1. Array bidimensional rectangular de 9 (3x3) elementos

Para presentar los resultados de la formulación semianalítica aplicada a los arrays bidimensionales

se ha simulado el caso de un array rectangular de 9 elementos, en con�guración de (3x3). El objetivo

de este ejemplo es el de permitir realizar una primera evaluación de los resultados que se obtienen

a partir de la formulación semianalítica al comparar estos con los calculados por métodos clásicos.

En este caso, para simpli�car el cáclulo de las soluciones, se considerará que todos los elementos del

array son idénticos entre si de forma que todos presenten el mismo comportamiento.

En la con�guración del array se ha empleado, como V CO base, el oscilador de tipo Vanderpol

de la �gura A.1 que presenta una frecuencia fundamental de 5,2 Ghz y está compuesto de una red

LC en paralelo unido a una fuente dependiente que se caracteriza a partir de los coe�cientes a1

y a3 del polinomio característico. En este, la frecuencia, se puede ajustar mediante un coe�ciente

multiplicativo en el condensador que, al variar, modi�ca el valor de este desplazando la oscilación.

Figura A.1: Oscilador de Vanderpol a 5,2 Ghz empleado como base para los arrays.

En la �gura A.1 se ha indicado, además, la posición de la fuente externa para la obtención

de soluciones en inyección. En este régimen este generador estará presente únicamente en el V CO

designado para inyectar al circuito. En el resto de osciladores la estructura será la indicada en la

�gura A.1 eliminando dicha fuente.

La con�guración de los elementos en el circuito es la que se muestra en la �gura A.2.

Figura A.2: Topología del array de 9 (3x3) elementos. En la imagen se han indicado los índices
asociados a cada uno de los osciladores del array.

Para el control de la fase de salida de cada uno de los osciladores se ha descompuesto esta en
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dos componentes ∆ϕ y ∆θ, correspondientes al desfase entre �las y columnas adyacentes, según la

expresión

Θi = xi∆θ + yi∆ϕ (A.1)

siendo en A.1 xi e yi la posición en los ejes correspondientes a cada i-ésimo V CO del array

considerando que el elemento 1 está en la posición (−1,−1) y el 9 está en la (1, 1) donde cada unión,

vertical u horizontal, es un desplazamiento unitario en el correspondiente eje, tal como también se

indica en la �gura A.2. El elemento de índice 5 central, al que le corresponde la posición (0, 0), se

empleará como referencia considerando que su fase de salida siempre tiene valor 0o. De esta forma,

�jados ∆ϕ y ∆θ, se determinan los valores de fases absolutos de salida para todos los osciladores

en el array y, mediante la optimización de las variables del sistema, se obtienen la frecuencia de

oscilación global, las amplitudes de salida y los valores de los parámetros de control de cada uno de

los V COs.

A.1.1. Red de acoplo

Como se puede ver en la �gura A.2 la red de acoplo de este circuito se ha implementado, tal

y como se ha explicado en el capítulo 3, mediante cuadripolos uniendo a los elementos del array

por �las y columnas. Además, en los elementos del perímetro de la estructura, se han empleado

monopolos para ajustar el nivel de carga sobre la que operan estos V COs.

Los cuadripolos, �gura A.3, están formados por una línea de transmisión ideal de 360o a la

frecuencia de trabajo de los osciladores, 5,2 Ghz, y una impedancia característica de 50 Ω conectada

en serie a dos resistencias de 300 Ω en sus extremos. Por su parte, los monopolos de ajuste de carga

se componen de una línea terminada en abierto de 180o a la frecuencia de trabajo, también de 50 Ω,

y conectada al circuito a través de una resistencia en serie del mismo valor que en los cuadripolos,

coincidiendo su estructura con la mitad de estos.

Figura A.3: Estructura de los cuadripolos de interconexión y los monopolos empleados en el
array.

Las soluciones obtenidas con esta red de acoplo mediante la formulación semianalítica se ajustan,

tal y como se puede apreciar a partir de los resultados mostrados al �nal de la sección, a los que
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se obtienen mediante métodos clásicos. Sin embargo, si se analiza en detalle las características de

esta red se comprobará que, a pesar de esto, la red de acoplo formada por las subestructuras de

la �gura A.3 no se ajusta a las restricciones que se imponen para la aplicación de la formulación

semianalítica.

Para entender las causas por la que, a pesar de no cumplir los requisitos de la formulación,

esta red permite calcular las soluciones empleando las ecuaciones desarrolladas se realizará un breve

análisis de las características de la misma antes de presentar los resultados de las simulaciones.

Si se calcula la impedancia equivalente de Norton de la red de carga, que incluye a la red de

acoplo y las resistencias de carga de cada V CO, para cada uno de los osciladores del array, como

se ha hecho en el capítulo 4, a las frecuencias de las soluciones obtenidas en las simulaciones se

obtienen, para los casos analizados en la �gura A.7, los valores de ZEQ mostrados en la imagen A.4.
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Figura A.4: Impedancia equivalente de Norton de la red de carga, para las soluciones de la
�gura A.7, en el array de 3x3 osciladores de Vanderpol. Módulo, izquierda, y fase,
derecha.

Como se puede apreciar en A.4 las impedancias de carga equivalente que el sistema presenta a

cada uno de los elementos del array no coinciden entre si lo que debería resultar, en condiciones

de acoplo débil, en que cada elemento presente una respuesta distinta. Además, estas resultan ser

valores diferentes de los 50Ω que se han empleado para modelar a los osciladores. Sin embargo,

como se puede comprobar en las simulaciones realizadas, los resultados calculados con un modelo

de los V COs obtenido sobre una carga de 50Ω se corresponde con el análisis de balance armónico.

La razón por la que ocurre esto es que, las corrientes de sincronismo presentes en el array,

modi�can el valor efectivo de carga sobre el que están operando los osciladores. Para poder comprobar

esto se ha calculado el valor de ZEff para los V COs en el array, sobre las mismas soluciones

empleadas para obtener la �gura A.4, y se muestran en la �gura A.5.

Como se puede observar, a pesar de que las impedancias equivalentes de Norton en el circuito son

distintas de la carga empleada para modelar al Vanderpol, el efecto de las corrientes de sincronismo

corrige su valor hasta ajustarlo a 50Ω en los osciladores del array, cuando estos están todos en fase,
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Figura A.5: ZEff de la red de carga, para las soluciones de la �gura A.7, en el array de 3x3
osciladores de Vanderpol. Módulo, izquierda, y fase, derecha.

posibilitando el que se pueda aplicar el análisis mediante la formulación semianalítica al sistema.

Como dato adicional, en la �gura A.5, se puede apreciar una clara correspondencia entre los

valores de la ZEff de cada elemento del array con las curvas de amplitud, la cual depende del nivel

de carga, y el parámetro de control, que es el que ajusta el sistema para que se cumpla la relación

de fases.

En la �gura A.6 se han obtenido las corrientes de sincronismo para cada oscilador del array. En

esta se puede ver cómo, las magnitudes de las mismas, son máximas para un desfase de 0o reduciendo

su amplitud al acercarse el desfase a ±90o. Las fases de las corrientes de Norton están asociadas

a la distribución de fases debida a las condiciones de desfase progresivo constante así como a las

variaciones en los coe�cientes de transmisión de la matriz de parámetros Y de la red de acoplo.
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Figura A.6: Corrientes equivalentes de Norton, calculadas sobre las soluciones de la �gura A.7,
en cada uno de los V COs del array de 3x3 osciladores de Vanderpol. Amplitud,
izquierda, y fase, derecha.

A partir de lo expuesto se puede deducir que, esta red en particular, presenta un nivel de acoplo

que no se puede considerar bajo, ya que modi�ca el comportamiento de los osciladores al �hacerles
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creer� que la impedancia sobre la que operan es de 50Ω cuando en realidad su equivalente de Norton

es otro valor. Sin embargo al coincidir ZEff con la impedancia empleada para caracterizar a los

osciladores el incremento del nivel de acoplo contribuye a que el modelo obtenido de los osciladores

se ajuste al comportamiento que estos muestran en el array.

El inconveniente de esto es que las corrientes disminuyen al alejarse las soluciones del punto de

fase 0o, como se puede ver en A.6, y este efecto va desapareciendo, lo que hace que varíe ZEff ale-

jándose de 50Ω, como también se puede apreciar en A.5, introduciendo un error en las simulaciones

debido al desajuste entre las condiciones sobre las que se ha obtenido el modelo y las de operación

de los osciladores en el array.

Este efecto de reajuste de la impedancia efectiva en el sistema es, como se podrá observar en

otros ejemplos, relativamente independiente de las tensiones de salida de los osciladores ya que,

cuando los elementos son idénticos, para el punto de fase 0o todos los osciladores del array presentan

el mismo valor de Vout haciendo que, al calcular la admitancia de la fuente equivalente de Norton

para obtener la ZEff , estas desaparezcan de la expresión.

A.1.2. Régimen libre

El primer análisis que se puede realizar sobre un array es el que se ha denominado de régimen

libre. Este calculará la respuesta del sistema en ausencia de fuentes externas para determinar si

existen soluciones con desfase progresivo constante en el circuito. Además, si se combina con el

análisis de estabilidad se podrá determinar cual es el rango de soluciones estables en función del

desfase entre elementos tras realizar el cálculo de la respuesta.

En la simulación, lo que se hará será barrer los parámetros ∆ϕ y ∆θ correspondientes al desfase

entre �las y columnas adyacentes respectivamente. El resultado de la simulación será el valor de la

frecuencia de oscilación del array junto con el de las amplitudes de salida y el valor correspondiente

a los parámetros de control de los V COs permitiendo determinar los ajustes que hay que realizar en

el sistema para conseguir las distintas soluciones, además de que posibilita el determinar los rangos

de frecuencia y tensión sobre los que opera el circuito.

A modo de ejemplo se presenta, en las �guras A.7 y A.8, las soluciones obtenidas para el array

de osciladores de Vanderpol en los casos en los que ∆θ vale 0o y 32o respectivamente y se barre la

fase ∆ϕ entre −90o y 90o.

Estas soluciones, debido a que la estructura del circuito es simétrica en los dos ejes, son idénticas

a las que se obtendrían si se intercambiasen los valores de ∆ϕ y ∆θ cambiando, en las �guras, la

representación por columnas a �las por lo que, en este array, se podría aprovechar la simetría del

sistema para reducir las simulaciones necesarias para su estudio.

En las �guras A.7 y A.8 se puede ver la comparación con los resultados que se obtienen, para

la misma simulación, en el ADS empleando el balance armónico, pudiéndose comprobar el nivel de
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aproximación de la formulación semianalítica.

Las soluciones calculadas permiten comprobar, como ya se ha comentado, la aparición de un

error a medida que el desfase entre elementos se acerca a ±90o en cualquiera de los ejes. Error

que va aumentando progresivamente debido al desajuste entre las condiciones sobre las que se ha

calculado el modelo y las reales de operación en el circuito, como consecuencia de las variaciones de

las corrientes de sincronismo.

También se ha señalado, en las �guras A.7 y A.8, el conjunto de las soluciones que, a partir de

la realización del estudio de la estabilidad sobre las obtenidas en el análisis estacionario, resultan

estables en el circuito de forma que se pueda identi�car a que rangos de fases corresponden.

En la �gura A.7 se puede comprobar como al estar realizada la simulación alrededor del punto en

el que todos los V COs del array están en fase, (∆θ = 0o, ∆ϕ = 0o), las curvas de todas las columnas

son idénticas comportándose cada una de ellas como un array lineal en el eje y. En A.8, en cambio,

si se observa las grá�cas correspondientes a los parámetros de control se podrá ver como al variar

el desfase en x los valores entres las columnas ya no se corresponden apareciendo diferencias entre

ellas.

A.1.3. Régimen inyectado

El régimen inyectado permite determinar la respuesta del circuito cuando se introduce señal con

un generador externo en uno de los V COs. Esta se puede emplear para determinar el margen de

sincronismo de estos en el array o para obtener, para una potencia determinada a una frecuencia de

inyección especí�ca, el rango de soluciones con desfase progresivo que existen en el sistema. Además,

al igual que en el análisis de régimen libre, se puede emplear los datos obtenidos en este análisis

para realizar el estudio de la estabilidad de las soluciones.

Este régimen es de especial interés pues, en la práctica, será el que se corresponda con el modo

de funcionamiento normal de los arrays, ya sea para actuar como osciladores locales, sincronizados

con una señal de referencia, o para transferir las señales directamente a las antenas, en cuyo caso se

sincronizarían directamente con las señales a transmitir.

En las �guras A.9 y A.10 se han representado las soluciones que se obtienen en el array de

Vanderpol cuando se mantiene constante el desfase entre elementos con (∆θ = 0o, ∆ϕ = 0o) y

(∆θ = 32o, ∆ϕ = 32o) respectivamente para una amplitud de inyección de Iiny = 1e− 4A.

Al calcular las señales en régimen inyectado, al igual que ocurre con los osciladores aislados, si

se barre la fase de inyección entre 0o y 360o, se obtiene una curva cerrada al representar la amplitud

de la tensión frente a la frecuencia. Además, también al igual que ocurre con los osciladores aislados,

en estas curvas solo son estables una de las dos semielipses, superior o inferior.

Estas elipses se pueden ver en las �guras A.9 y A.10, columna de la izquierda, para el array de

3x3. También se han indicado en las mismas la semielipse correspondiente al rango estable que, en
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este caso, es la superior.

Al igual que ocurre con el análisis de régimen libre, en la �gura A.10, aparece un error al

aproximar las repuestas debido al hecho de no haber contemplado el efecto de las corrientes de

sincronismo al modelar a los osciladores. Sin embargo, debido a que el desfase en el valor de ZEff
es relativamente pequeño respecto a 50Ω, este es asumible en comparación con las mágnitudes de

las variables. Además, la aproximación de los valores de los parámetros de control se ajusta con

bastante precisión al comportamiento del sistema.
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Figura A.7: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, aplicado
en el ADS, para un array de 3x3 osciladores de Vanderpol con ∆ϕ = −90o · · · 90o

y ∆θ = 0o en régimen de libre oscilación. En la �gura se puede ver la frecuencia,
arriba del todo, las amplitudes de salida por columnas, izquierda, y los valores de
sus parámetros de control correspondientes, derecha.
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Figura A.8: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, aplicado
en el ADS, para un array de 3x3 osciladores de Vanderpol con ∆ϕ = −90o · · · 90o

y ∆θ = 32o en régimen de libre oscilación. En la �gura se puede ver la frecuencia,
arriba del todo, las amplitudes de salida por columnas, izquierda, y los valores de
sus parámetros de control correspondientes, derecha.
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Figura A.9: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, aplicado en
el ADS, para un array de 3x3 osciladores de Vanderpol con ∆ϕ = 0o y ∆θ = 0o en
régimen inyectado cuando se introduce una corriente de amplitud Iiny = 1e−4A.
En la �gura se pueden ver las elipses de inyección generadas al variar la fase del
generador de inyección de 0o a 360o, izquierda, con los valores correspondientes
de los parámetros de control en cada V CO del array, derecha.
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Figura A.10: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, aplicado
en el ADS, para un array de 3x3 osciladores de Vanderpol con ∆ϕ = 32o y
∆θ = 32o en régimen inyectado cuando se introduce una corriente de amplitud
Iiny = 1e− 4A. En la �gura se pueden ver las elipses de inyección generadas al
variar la fase del generador de inyección de 0o a 360o, izquierda, con los valores
correspondientes de los parámetros de control en cada V CO del array, derecha.
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A.2. Array triangular de 4 elementos

Como ya se ha comentado, los arrays bidimensionales permiten distribuir a los elementos del

sistema de muchas más formas que los lineales no teniendo que estar los V COs dispuestos en forma

de rectángulo necesariamente. Para ilustrar un caso de array no rectangular, en el siguiente ejemplo,

se mostrará el análisis sobre una topología triangular. Este permitirá comprobar de forma práctica

como la formulación semianalítica, inicialmente planteada de forma genérica, es aplicable a cualquier

sistema con el que se quiera trabajar.

Para este caso, la estructura del circuito será la que se muestra en la �gura A.11.

Figura A.11: Topología elegida para el array triangular de 4 elementos con las conexiones
entre ellos. En la �gura se ha indicado el índice correspondiente a cada elemento
así como se puede identi�car cual de ellos actuará de referencia de fase para el
cálculo de las soluciones.

Este array, que también se podría considerar como un array circular por la forma en que están

dispuestos los elementos, está constituido formando un triángulo equilátero con un V CO situado

en cada uno de sus vértices más otro en el centro del mismo, que se empleará como elemento de

referencia.

Para desarrollar este ejemplo se ha empleado el V CO a 5,0Ghz utilizado para el cálculo de las

derivadas que se muestra en la �gura 6.4 del capítulo 6 modelando su respuesta a tramos en función

de la tensión de varactor, lo que permitirá ajustar mejor el cálculo de las soluciones a la respuesta del

mismo. Además, para simpli�car el análisis, se tomarán todos los osciladores y cuadripolos idénticos

entre si.

Como se puede ver en la �gura A.11 la topología propuesta no necesita hacer uso de monopolos

debido a que todos los elementos presentan el mismo número de conexiones. En esta los cuadripolos

se forman con una línea de 360o y 50Ω, a la frecuencia de libre oscilación del V CO base elegido,

conectada a los osciladores a través de una red en L formada por dos resistencias en cada uno de

sus extremos, tal y como se puede ver en la �gura A.12.
199



A.2. Array triangular de 4 elementos

Figura A.12: Estructura de los cuadripolos de interconexión empleados en el array.

En este ejemplo se han tomado Rs y Rp de valor 1250Ω y 300Ω respectivamente para garantizar

que se cumple la condición de acoplo débil. Sin embargo, estos valores producen que la impedancia de

carga total que ven los osciladores no sea de 50Ω sino de, aproximadamente, 45Ω. Esta diferencia,

como se podrá comprobar en las simulaciones, produce que las amplitudes y frecuencias obtenidas

mediante la formulación semianalítica no se correspondan exactamente con las que resultan de un

análisis de balance armónico. A pesar de esto, debido a que se trata de una diferencia de carga de

tan solo 5Ω, el desfase entre las soluciones es relativamente pequeño siendo los resultados obtenidos

su�cientemente buenos para predecir el comportamiento del array.

Para determinar las fase de salida de cada uno de los osciladores se descompone esta, de la misma

forma que se ha hecho en A.1, en dos componentes ∆θ y ∆ϕ, correspondientes al desfase según los

ejes x e y, tal y como se muestra en la �gura A.11, calculando, supuesta la circunferencia exterior

de radio unidad, la fase absoluta de cada oscilador a partir de su posición en el plano.

Así, para los elementos del circuito se tiene que, a partir de ∆θ y ∆ϕ, se puede calcular la fase

de cada V CO según

Θ1 = cos (210o) ∆θ + sin (210o) ∆ϕ

Θ2 = cos (90o) ∆θ + sin (90o) ∆ϕ

Θ3 = 0o

Θ4 = cos (−30o) ∆θ + sin (−30o) ∆ϕ


(A.2)

donde, tal y como ya se ha comentado, en A.2 se ha �jado el elemento de índice 3 como referencia

de fase considerando que su tensión de salida siempre tiene fase 0o.

A.2.1. Análisis en régimen libre

Para comprobar si existen soluciones que cumplan la condición de fases �jada en A.2 se han

realizado varias simulaciones del array en régimen libre. A continuación se presentan, a modo de

ejemplo debido a que el número de combinaciones es muy grande, algunos casos concretos.

En las �guras A.13 y A.14 aparecen las soluciones que se obtienen en el array para (∆θ = −90o · · · 90o ,
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∆ϕ = 0o) y (∆θ = 0o , ∆ϕ = −90o · · · 90o). En estas se puede ver que, al no ser el array simétrico

en los dos ejes, la respuesta cambia al intercambiar las fases, al contrario de lo que ocurre con el

array bidimensional rectangular del ejemplo del apéndice A.1. En A.14, además se puede comprobar

cómo tanto las curvas obtenidas como el rango de soluciones estables son asimétricos debido a que

la distribución de los elementos en el eje y no es homogénea.

También se puede apreciar, como ya se ha comentado, el desfase en frecuencia y amplitud debido

a que la red de acoplo junto con las impedancias de carga no presentan a los V COs 50Ω. El

desplazamiento en amplitud es de aproximadamente 10mV mientras que en frecuencia hay una

diferencia de unos 6Mhz. A pesar de esto la aproximación del comportamiento en las simulaciones

y los valores de los parámetros de control en el circuito se corresponden con la solución obtenida por

balance armónico.

Por último, en la �gura A.15, se ha incluido una simulación para (∆θ = −90o · · · 90o, ∆ϕ = 60o)

de forma que se pueda apreciar el efecto que tienen sobre la respuesta y las regiones de estabilidad

los desplazamientos sobre el punto en el que todos los V COs están en fase . En ella se puede apreciar

como el margen de estabilidad se reduce a ±30o.

A.2.2. Análisis en régimen inyectado

Las �guras A.16 y A.17 se han obtenido para analizar la respuesta de los V COs en el array

triangular cuando se inyecta una señal de amplitud Iiny = 1e− 3A en el oscilador central, de índice

3, y se barre la fase de inyección de 0o a 360o.

Se han elegido los casos de desfase (∆θ = 0o, ∆ϕ = 0o) y (∆θ = 0o, ∆ϕ = 60o).

En las �guras se puede apreciar, en las elipses, como las soluciones estables se corresponden con

las semielipses positivas y también como, a partir de las curvas de las tensiones de control, es posible

determinar las fases de inyección pertenecientes a estas.

Las elipses de las simulaciones permiten comprobar cómo, a pesar del desplazamiento en am-

plitud y frecuencia, al modelar el comportamiento de los V COs a tramos se puede reproducir las

respuestas no lineales, responsables de la curvatura que se aprecia en las mismas, de los circuitos en

la formulación semianalítica.
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Figura A.13: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, apli-
cado en el ADS, en un array triangular de 4 osciladores con ∆ϕ = 0o y
∆θ = −90o · · · 90o en régimen de libre oscilación. En la �gura se puede ver
de arriba a abajo la frecuencia, las amplitudes de salida, y los valores de tensión
de control.

202



APÉNDICE A. SIMULACIONES

−90 −75 −60 −45 −30 −15 0 15 30 45 60 75 90
5.009

5.0105

5.012

5.0135

5.015

5.0165

Desfase en eje ’y’ (Grados)

F
re

cu
en

ci
a 

(G
hz

)

Frecuencia de oscilación array
en función del desfase

 

 

ADS
FSA

Zona estable

−90 −75 −60 −45 −30 −15 0 15 30 45 60 75 90
1.73

1.735

1.74

1.745

1.75

1.755

1.76

Desfase en eje ’y’ (Grados)

A
m

pl
itu

d 
(V

)

Tensión de salida VCOs array
triangular de 4 elementos

 

 
ADS VCO 1
ADS VCO 2
ADS VCO 3
ADS VCO 4
FSA VCO 1
FSA VCO 2
FSA VCO 3
FSA VCO 4

Zona estable

−90 −75 −60 −45 −30 −15 0 15 30 45 60 75 90
2.25

2.35

2.45

2.55

2.65

2.75

2.85

2.95

Tensiones de control VCOs array
triangular de 4 elementos

Desfase en eje ’y’ (Grados)

T
en

si
ón

 c
on

tr
ol

 (
V

)

 

 
ADS VCO 1
ADS VCO 2
ADS VCO 3
ADS VCO 4
FSA VCO 1
FSA VCO 2
FSA VCO 3
FSA VCO 4

Zona estable

Figura A.14: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, aplicado
en el ADS, en un array triangular de 4 osciladores con ∆ϕ = −90o · · · 90o y
∆θ = 0o en régimen de libre oscilación. En la �gura se puede ver de arriba a
abajo la frecuencia, las amplitudes de salida, y los valores de tensión de control.
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Figura A.15: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, aplicado
en el ADS, en un array triangular de 4 osciladores con ∆ϕ = 60o y ∆θ =
−90o · · · 90o en régimen de libre oscilación. En la �gura se puede ver de arriba a
abajo la frecuencia, las amplitudes de salida, y los valores de tensión de control.
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Figura A.16: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, aplicado
en elADS, en un array triangular de 4 V COs en régimen inyectado para ∆ϕ = 0o

y ∆θ = 0o y una corriente de amplitud Iiny = 1e − 3A. En la �gura se pueden
ver las elipses de inyección generadas al variar la fase del generador de inyección
de 0o a 360o, arriba, y los valores correspondientes de las tensiones de control en
cada oscilador en el array, abajo.
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Figura A.17: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, aplicado
en el ADS, en un array triangular de 4 V COs en régimen inyectado para ∆ϕ =
60o y ∆θ = 0o y una corriente de amplitud Iiny = 1e − 3A. En la �gura se
pueden ver las elipses de inyección generadas al variar la fase del generador de
inyección de 0o a 360o, arriba, y los valores correspondientes de las tensiones de
control en cada oscilador en el array, abajo.
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A.3. Análisis de la respuesta de un array de osciladores empleando

el método de la envolvente compleja

Para evaluar las soluciones obtenidas de la aplicación de la envolvente compleja en combinación

con la formulación semianalítica, en este ejemplo, se va ha simular un array rectangular de 3x3

osciladores formado con el V CO empleado en el capítulo 6 para la obtención de las derivadas como

elemento base, ver la �gura 6.4.

La topología del sistema es la misma que en el array de Vanderpol de la sección A.1 así como

los elementos que forman la red de acoplo, monopolos y cuadripolos, ajustando la frecuencia de las

líneas de transmisión a la de libre oscilación del oscilador para el punto de trabajo elegido que es de,

aproximadamente, 5,0Ghz ya que, como se ha podido comprobar en los ejemplos previos, esta red

ajusta el comportamiento de los V COs permitiendo la aplicación de la formulación sin necesidad de

modi�car las expresiones.

Al igual que en el análisis de estabilidad y el de ruido, las soluciones de la envolvente compleja

se deben obtener sobre las estacionarias, previamente calculadas. Estas soluciones, en la aplicación

del método, representan el análisis de alta frecuencia. De esta forma el estudio de la envolvente se

reduce al análisis en el tiempo de la componente de baja frecuencia alrededor de la oscilación, la

cual es tratada como una señal portadora al resolver el circuito.

El resultado de la aplicación de este método es la respuesta de la envolvente sobre la oscilación

en el tiempo de forma que permite determinar la evolución de las soluciones en el sistema y el efecto

que las variaciones instantáneas tienen sobre las señales del mismo.

Este método resulta especialmente útil para determinar el comportamiento del array cuando es

inyectado por una señal modulada ya que, tanto la naturaleza de la señal como el comportamiento

limitado en banda del circuito, se ajustan a las características del mismo.

Debido a que el método se aplica principalmente sobre señales sincronizadas las soluciones esta-

cionarias empleadas como base para este análisis deben ser obtenidas en régimen inyectado.

En la �gura A.18 se pueden observar las elipses de sincronismo obtenidas en el array para el

punto en el que todos los osciladores están en fase con una corriente de inyección de amplitud

Iiny = 5e− 4A.

A partir de la solución correspondiente a la fase de inyección φiny = 34o cuya frecuencia de

oscilación es fsol = 5,0245Ghz, correspondiente a la semielipse estable, se han obtenido las curvas

de las �guras A.19 yA.20.

En estas se ha aplicado una modulación en fase a la señal de inyección con una frecuencia de

moduladora de fmod = 2,5Mhz y un índice de modulación ∆Φ = 10o durante los 2,75µsg iniciales

y ∆Φ = 70o en el resto de la simulación. El objetivo de este análisis es el de mostrar el efecto que,

sobre la respuesta del sistema, tienen las variaciones temporales de la señal de inyección. Tal y como
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se puede apreciar en la �gura A.20 al incrementar el índice de modulación las diferencias de fase

entre las tensiones de salida de los V COs en el array se incrementan, alejándose del punto de desfase

progresivo, lo que, al aplicar estas a un array de antenas podría deformar el haz.

A partir de las envolventes calculadas se puede obtener el espectro de las señales aplicando la

FFT , como se ve en las �guras A.19 yA.20, alrededor de la frecuencia de la portadora de forma que

se puede estimar la potencia de señal.

En la �gura A.21 se pueden observar las elipses de sincronismo obtenidas en el array para los

desfases ∆θ = 23o y ∆ϕ = 32o con una corriente de inyección de amplitud también de Iiny = 5e−4A.

Como se puede apreciar, debido a que el modelo de los osciladores no contemplan las variaciones

provocadas por el comportamiento de la red de acoplo, lejos del punto de desfase 0o aparecen errores

tanto en la amplitud de las elipses como en las frecuencias y márgenes de sincronismo. A pesar de

esto el error en las curvas es relativamente pequeño y, como se puede ver en las �guras A.22 y A.23,

la respuesta de la envolvente se ajusta bien a las soluciones obtenidas en el ADS.

Las �guras A.22 y A.23, se han obtenido a partir de la solución correspondiente a la fase de

inyección φiny = 46o cuya frecuencia de oscilación es fsol = 5,02244Ghz, correspondiente al rango

estable en la respuesta.

En las curvas resultantes se puede observar como las diferencias de las fases de las envolventes,

por �las y columnas, se corresponden con los valores impuestos al sistema para conseguir el desfase

progresivo en ambos ejes, de forma que la combinación de todas las señales conformaría el haz

orientándolo en la dirección seleccionada.
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Figura A.18: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, aplicado
en el ADS, para un array de 3x3 osciladores con ∆θ = 0o y ∆ϕ = 0o en régimen
inyectado cuando se introduce una corriente de amplitud Iiny = 5e − 4A. En
la �gura se pueden ver las elipses de inyección generadas al variar la fase del
generador de inyección de 0o a 360o, izquierda, con los valores correspondientes
de las tensiones de control en cada V CO del array, derecha.
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Figura A.19: Resultado del análisis de la envolvente compleja para la solución correspondiente
a φiny = 34o en la �gura A.18 cuando se modula la señal de inyección en fase
con fmod = 2,5Mhz y un índice de modulación de ∆Φ = 10o hasta 2,75µsg
y ∆Φ = 70o en el resto del análisis. Espectro de la envolvente alrededor de la
portadora, izquierda, y evolución de las fases en función del tiempo, derecha.
Comparación entre la formulación semianalítica y el ADS.
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Figura A.20: Diferencias entre las fases de las envolventes obtenidas en la simulación de la
�gura A.19 para los elementos del array de 3x3 por �las, izquierda, y columnas,
derecha. Comparación entre la formulación semianalítica y el ADS.
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Figura A.21: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, aplicado
en el ADS, para un array de 3x3 osciladores de Vanderpol con ∆θ = 23o y
∆ϕ = 32o en régimen inyectado cuando se introduce una corriente de amplitud
Iiny = 5e− 4A. En la �gura se pueden ver las elipses de inyección generadas al
variar la fase del generador de inyección de 0o a 360o, izquierda, con los valores
correspondientes de las tensiones de control en cada V CO del array, derecha.
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Figura A.22: Resultado del análisis de la envolvente compleja para la solución correspondiente
a φiny = 46o en la �gura A.21 cuando se modula la señal de inyección en fase
con fmod = 3,5Mhz y un índice de modulación de ∆Φ = 25o. Espectro de
la envolvente alrededor de la portadora, izquierda, y evolución de las fases en
función del tiempo, derecha. Comparación entre la formulación semianalítica y
el ADS.
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Figura A.23: Diferencias entre las fases de las envolventes obtenidas en la simulación de la
�gura A.22 para los elementos del array de 3x3 por �las, izquierda, y columnas,
derecha. Comparación entre la formulación semianalítica y el ADS.
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A.4. Análisis de ruido de fase en un array de osciladores acoplados

A partir de las soluciones estacionarias se puede, como ya se ha visto en el capítulo 2, realizar

un análisis de la respuesta de ruido de los sistemas de osciladores acoplados mediante la inclusión

de las correspondientes perturbaciones en las ecuaciones que modelan al circuito.

En esta sección se va a realizar, a modo de ejemplo, el análisis de ruido de un array de 3x3

elementos empleando la misma topología que la utilizada en el ejemplo de la sección A.1.

El V CO que se va a utilizar como elemento base es el de la �gura A.24 en el que se ha decido

emplear el punto de trabajo de Vtt = 1,5V para el que se obtiene, en régimen libre, la frecuencia de

oscilación de 6,2862Ghz y 0,8444V de amplitud de salida, en el puerto señalado, sobre una carga

de 50Ω.

Figura A.24: V CO base empleado para el análisis de ruido de fase.

Debido a que el análisis de ruido en régimen libre necesita del cálculo de las derivadas de la

admitancia de salida para el armónico de DC se ha incluido en el circuito, tal y como se puede

ver en la �gura A.24, una resistencia de 10MΩ en paralelo al condensador encargado del bloqueo

de continua en la salida, que es un elemento con un comportamiento ideal en la simulación. Esta

resistencia permitirá el paso de un pequeño nivel de continua lo que posibilitará que, al calcular

las derivadas en DC, sean distintas de 0. Si bien es cierto que una caracterización más realista del

condensador permitiría obtener las derivadas de continua esta es, a efectos de simulación y para un

primer análisis de evaluación del método, una solución válida que resulta sencilla de implementar

sin afectar a la respuesta del circuito.

Para caracterizar la respuesta de este oscilador se ha empleado una aproximación a tramos en
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función de la tensión de varactor entre 0V y 3,8V , donde se pierde la oscilación, en pasos de 0,2V

lo que permitirá contemplar mejor en las soluciones el efecto de las nolinealidades debidas a esta

variable.

El array se con�gurará empleando en la red de acoplo los mismos monopolos y cuadripolos

de interconexión empleados en el array de osciladores de Vanderpol del ejemplo de la sección A.1

ajustando la frecuencia de las líneas a la de libre oscilación del oscilador de la �gura A.24 para el

punto de trabajo elegido. Se ha escogído esta red debido a que la red formada por estos elementos, en

combinación con las cargas de los V COs, �ja una impedancia de carga efectiva de 50Ω para el punto

de desfase 0o en todos los osciladores del array como consecuencia de las corrientes de sincronismo.

Esto provocará que aparezcan, como ya se ha visto en los ejemplos anteriores, errores en la simulación

al acercarse el desfase entre los elementos del array a ±90o. Sin embargo, la precisión obtenida en

las soluciones, en este caso, será su�ciente a efectos de analizar los resultados del método, teniendo

presente que existe esta fuente de error.

A.4.1. Ruido de fase en régimen libre

Para el análisis de ruido en régimen libre es necesario obtener la respuesta del circuito tanto en

la frecuencia fundamental de oscilación como en DC, por lo que es necesario extender el sistema de

ecuaciones para contemplar las dos frecuencias. Esto genera un nuevo set de variables de amplitud

asociadas a la señal de continua al resolver el circuito.

En las �guras A.30 y A.31, al �nal de la sección, se pueden ver las soluciones obtenidas para

el array propuesto en régimen de libre oscilación cuando se barren las diferencias de fases entre los

elementos del circuito por columnas entre ±90o mientras se mantienen a 0o las diferencias entre las

�las.

Estas soluciones permiten comprobar que los valores obtenidos con la formulación semianalítica

se ajustan al comportamiento de los osciladores también en el armónico de DC. Sobre cada una

de estas se puede realizar el análisis de ruido de forma que se puede obtener, para unas fuentes

determinadas, la evolución de la respuesta en función de los desfases en el array.

En este ejemplo, por simplicidad en la exposición, se aplicará el análisis a la solución en fase,

(∆ϕ = 0o, ∆θ = 0o), ya que, además de ser la que presenta un menor error en el uso de la apro-

ximación, permitirá comparar la respuesta del sistema con la del oscilador aislado en igualdad de

condiciones.

Si se observan las expresiones del sistema del capítulo 2 para el análisis del ruido de fase se podrá

ver que, en estas, se contemplan dos posibles fuentes de ruido. Por una parte una fuente de ruido

blanco, que abarca todo el espectro, en cada uno de los V COs del array. Por otro lado, una fuente

de ruido coloreado, limitado en banda, alrededor de la componente de DC de tipo �icker.

En las expresiones, estas fuentes se modelan a partir de su coe�ciente de correlación Γx al �nal
216



APÉNDICE A. SIMULACIONES

10
0

10
1

10
2

10
3

10
4

10
5

10
6

10
7

10
8

10
9

−160

−140

−120

−100

−80

−60

−40

−20

Frecuencia sobre portadora (Hz)

P
ot

en
ci

a 
de

 r
ui

do
 (

dB
c/

H
z)

Ruido de fase en reg libre
para un array de 3x3 elementos

 

 

VCO Aislado
VCOs 1,3,7 y 9
VCOs 2,4,6 y 8
VCO 5

Figura A.25: Ruido de fase en régimen libre para cada oscilador en el array de 3x3 elementos
formado con el V CO a 6,2Ghz para la solución en fase, (∆ϕ = 0o, ∆θ = 0o) .
Comparación con la respuesta de ruido del oscilador aislado obtenida con las
mismas fuentes de ruido en ADS.

del desarrollo. Este término es constante en caso del ruido blanco y dependiente de la frecuencia

para el de �icker.

Para poder comparar la respuesta de ruido que presentan los V COs en el array con la del

elemento base aislado se debe emplear los mismos coe�cientes en ambos, de forma que se pueda

determinar el efecto producido en este por trabajar en régimen sincronizado.

En la práctica, estos se pueden obtener, mediante el método de matriz de conversión, calculando

la fuente equivalente de ruido en el oscilador aislado que produce el mismo comportamiento que el

conjunto de todas las fuentes presentes en el circuito.

Sin embargo, en este ejemplo, se ha ajustado la fuente equivalente empleando unos valores arbi-

trarios, debido a que solo se dispone del circuito en simulación. En este caso, se ha empleado una

fuente de tipo �icker y el ruido blanco obteniendo el polinomio de la expresión A.3.

ΓT (Ω) =
kf
Ω︸︷︷︸

flicker

+ kW︸︷︷︸
White

=
1e− 7

Ω
+ 6,3e− 19 (A.3)

donde Ω es la distancia en frecuencia frente a la oscilación del circuito de forma que, el ruido de

�icker, disminuye al alejarse de la portadora.

Tras introducir estos valores en las expresiones del array sobre la solución elegida se obtiene,

para el ruido de fase, la repuesta mostrada en la �gura A.25.
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Figura A.26: Ruido de amplitud en régimen libre para cada oscilador en el array de 3x3 elemen-
tos formado con el V CO a 6,2Ghz para la solución en fase, (∆ϕ = 0o, ∆θ = 0o)
. Comparación con la respuesta de ruido del oscilador aislado obtenida con las
mismas fuentes de ruido en ADS.

En A.25 se puede ver cómo, al trabajar en régimen sincronizado, se produce una reducción del

ruido de aproximadamente unos 10 dB. Además, al estar todos los V COs en fase y debido a la

simetría del sistema, se pueden distinguir tres tipos de respuesta de ruido. La de los osciladores

ubicados en las esquinas del array, 1, 3, 7 y 9, con dos conexiones cada uno, la de los elementos

centrales de cada lado, 2, 4, 6 y 8, con tres y la del oscilador 5 central que tiene cuatro uniones

directas de forma que, a mayor número de conexiones, la reducción del ruido aumenta al ser más

fuerte el efecto del sincronismo por recibir una corriente de mayor amplitud.

De las expresiones del análisis de ruido de fase en los arrays también se puede extraer la respuesta

del de amplitud que, aunque suele ser muy inferior al ruido de fase, permite veri�car las soluciones.

En la �gura A.26 se muestra la comparación del ruido de amplitud en el array con la del oscilador

aislado para las fuentes de ruido de la ecuación A.3.

Como se puede ver en A.26, el ruido de amplitud apenas se ve afectado en régimen libre por

la sincronización de los elementos en el array, manteniendo unos niveles muy similares a los que

presenta el oscilador base aislado.

A.4.2. Ruido de fase en régimen inyectado

La respuesta de ruido al sincronizar el array con una señal externa depende, principalmente,

del generador de inyección. En este régimen el ruido de fase es visto por los osciladores como una

modulación de forma que reproducen las variaciones que este provoca en la señal de inyección en su
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Figura A.27: Elipse de sincronismo para el V CO base aislado cuando se inyecta con una
corriente de inyección de Iiny = 1e− 3A. En la �gura se ha señalado la solución
estable correspondiente a una frecuencia de inyección de 6,2862Ghz que es la
que se empleará como referencia para comparar el nivel de ruido de fase.

salida. El resultado de este fenómeno es que el ruido de fase en el sistema se reduce si la fuente de

inyección presenta una mejor respuesta de ruido que los osciladores del array.

Para el análisis de la respuesta de los arrays frente al ruido en régimen inyectado se comparará

esta, al igual que se ha hecho en régimen libre, con la que se obtiene en el V CO base aislado operando

en las mismas condiciones. Para ello será necesario obtener las soluciones sincronizadas en este antes

de resolver el array. Para poder comparar, en la �gura A.27, se ha obtenido, para el oscilador base,

la elipse de sincronismo de la que se extraerá la solución que se empleará como referencia para

comparar la respuesta de ruido.

Además, en el array de osciladores, será necesario haber obtenido previamente la solución esta-

cionaria del circuito de forma que sea posible el introducir sobre esta las perturbaciones oportunas.

Para este ejemplo se ha elegido una amplitud de inyección de Iiny = 1e−3A, tal y como se puede

ver en la elipse de la �gura A.27, y un desfase entre elementos de 0o en ambos ejes. Las soluciones

que se obtienen al barrer la fase de inyección se pueden ver en la �gura A.32. Como se puede ver,

la semielipse estable en el nodo de salida se corresponde en este circuito con la parte inferior de la

curva.

Como es necesario que los osciladores estén en las mismas condiciones que el elemento aislado

para poder comparar el efecto de operar en el array sobre la respuesta de ruido, debido a que las

elipses son diferentes en al array y el oscilador aislado, se debe elegir la solución sobre la que se desea

trabajar �jando la frecuencia de inyección y no a partir de la fase, ya que para una misma fase y
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Figura A.28: Ruido de fase en régimen inyectado para el array de 3x3 elementos formado con
el V CO base a 6,2Ghz. El ruido se ha obtenido para el punto de fase en el array,
(∆ϕ = 0o, ∆θ = 0o), con una corriente de inyección de amplitud Iiny = 1e− 3A
y frecuencia de 6,286Ghz. Comparación con la respuesta de ruido del oscilador
aislado obtenida para las mismas condiciones de inyección.

amplitud de inyección no se obtendría la misma frecuencia estando en puntos diferentes de la elipse.

En este caso, para garantizar que ambas soluciones existen tanto en la respuesta del array como

del V CO aislado, se ha tomado la frecuencia de libre oscilación, 6,2862Ghz, para realizar la inyección,

lo que en el circuito global se corresponde con una fase de inyección de 282oen la solución estable.

Sin embargo, la solución estable del oscilador para la misma frecuencia de inyección se obtiene en

279o. Estas se pueden ver en la �gura A.27 para el oscilador base y A.32 para el array.

Además, es necesario introducir en las ecuaciones la caracterización de la respuesta de las fuen-

tes de ruido de la misma forma que en el análisis estacionario. En este análisis dichas fuentes se

corresponden con el ruido blanco, constante en todo el espectro, y el de fase propio del generador de

inyección que, en este caso, se ha modelado a partir de una característica ideal con una pendiente

de −30 dB/dec sobre un nivel de −70 dBc/Hz a 1Hz de la portadora.

El resultado del análisis del ruido de fase en el array para estas condiciones de inyección compa-

rado con el del elemento base aislado se puede ver en la �gura A.28.

En A.28 se puede observar como los osciladores replican el espectro de ruido del generador hasta

que este se reduce lo su�ciente y el ruido blanco pasa a ser el de mayor peso. La reducción de ruido,

en la región correspondiente al ruido blanco, está en torno a los 10 dB, de forma análoga al análisis

de régimen libre, en la proximidad de la portadora, aumentando la diferencia lejos de esta.
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Figura A.29: Ruido de amplitud en régimen inyectado para el array de 3x3 elementos formado
con el V CO base a 6,2Ghz. El ruido se ha obtenido para el punto de fase
en el array, (∆ϕ = 0o, ∆θ = 0o), con una corriente de inyección de amplitud
Iiny = 1e − 3A y frecuencia de 6,286Ghz. Comparación con la respuesta de
ruido del oscilador aislado obtenida para las mismas condiciones de inyección.

Al igual que en el análisis anterior se puede obtener la respuesta del ruido de amplitud en el

sistema a partir de las correspondientes perturbaciones. Esta se ha representado en la �gura A.29.

En este caso al no presentar el generador de inyección ningún tipo de ruido de amplitud la respuesta

que se obtiene en el array es similar a la que resulta de un análisis con únicamente ruido blanco,

es decir, un espectro plano en la proximidades de la portadora que termina en una pendiente de

−20 dB/dec.

Comparado con el oscilador aislado en régimen inyectado la respuesta en amplitud del array

reduce el nivel de ruido, aunque esta reducción no es signi�cativa en términos absolutos debido a

que este ya era de una potencia relativa muy baja.
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Figura A.30: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, aplicado
en el ADS, para un array de 3x3 osciladores con ∆θ = 0o y ∆ϕ = −90o · · · 90o en
régimen de libre oscilación. En la �gura se puede ver las amplitudes de salida por
columnas par el armónico de DC, izquierda, y para la frecuencia fundamental,
derecha.
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Figura A.31: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, aplicado
en el ADS, para un array de 3x3 osciladores con ∆θ = 0o y ∆ϕ = −90o · · · 90o

en régimen de libre oscilación. En la �gura se puede ver la frecuencia, arriba del
todo, y los valores de las tensiones de control en cada oscilador, debajo.
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Figura A.32: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, aplicado
en el ADS, para un array de 3x3 osciladores con ∆ϕ = 0o y ∆θ = 0o en régimen
inyectado cuando se introduce una corriente de amplitud Iiny = 1e − 3A. En
la �gura se pueden ver las elipses de inyección generadas al variar la fase del
generador de inyección de 0o a 360o, izquierda, con los valores correspondientes
de las tensiones de control en cada V CO del array, derecha.
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A.5. Array de 3x3 elementos con 75Ω de impedancia de carga

En el capítulo 4 se ha presentado un método de ajuste del desarrollo en serie de Taylor para

cuando la red de acoplo reduce la impedancia de carga total que ven los osciladores en los arrays.

En el siguiente ejemplo se hará uso de este método pero, en vez de ajustar el desarrollo en serie de

Taylor para operar con un nivel inferior de carga, se modi�cará el valor de la impedancia RL para

que, combinado con el efecto de la red de acoplo, los V COs operen sobre 50Ω.

En este ejemplo se va a emplear como V CO base el oscilador a 5,0Ghz de la �gura 6.4 utilizado en

el capítulo 6 para la medida de las derivadas pero, en esta ocasión, se utilizarán diferentes modelados

del mismo para poder comparar los resultados. En concreto se utilizará una aproximación de primer

orden, una de orden 2 y una aproximación a tramos con polinomios de orden 1 en función de la

tensión de varactor.

El circuito con el que se va a trabajar emplea la topología rectangular de 3x3 elementos utilizada

en los ejemplos anteriores, como el array de osciladores de Vanderpol de la sección A.1.

En esta topología se emplearán los cuadripolos y monopolos mostrados en la �gura A.33 donde

las líneas tendrán una impedancia característica de 50Ω y una longitud eléctrica de 360o para los

cuadripolos y 180o para los monopolos en 5,0Ghz.

Figura A.33: Estructura de los cuadripolos y monopolos empleados en el la red de acoplo.

Los valores de las resistencias serán Rs = 570Ω y Rp = 40Ω de forma que la red de acoplo

presenta por sí sola, en cada puerto, una impedancia equivalente aproximada de 150Ω. Para evitar

que la carga se vea reducida por el efecto de la red de acoplo se conectará una resistencia de 75Ω, en

sustitución de los 50Ω habituales, en la salida de los osciladores. Esto garantizará que la impedancia

equivalente de Norton para cada elemento del array sea de aproximadamente 50Ω.

Tal y como se puede ver en la �gura A.34 esta red presenta una impedancia equivalente muy

estable en frecuencia en todos los puertos de la misma lo que asegura que, aunque la frecuencia de las

soluciones se desplace, el valor no varía. Esta con�guración permitirá el poder comparar el efecto de

cada tipo de modelado de la admitancia de los osciladores sobre las soluciones ya que, gracias a que

la carga apenas varía, las no linealidades que estas mani�esten serán consecuencia de la respuesta

de los osciladores y no un efecto combinado entre el comportamiento de los V COs y los cambios en

la carga debidos a la red de acoplo.

En la �gura A.35, se presenta las soluciones obtenidas para el caso del array inyectado por

una corriente de amplitud Iiny = 1e − 3A y un desfase entre elementos de (∆θ = 0o, ∆ϕ = 0o)
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Figura A.34: Magnitud y fase de la impedancia equivalente de Norton para cada uno de los
osciladores en el array.

empleando para resolver el circuito con la formulación semianalítica una aproximación de Taylor,

de un solo punto, de orden 1. En esta se puede ver cómo, a pesar de que por la magnitud de las

tensiones de salida se puede considerar que la solución es su�cientemente buena, esta no se ajusta

al comportamiento que presenta los osciladores debido a las no linealidades que se producen a causa

de la respuesta de los varactores y la amplitud de la corriente de inyección.

Para obtener una mejor respuesta, en A.36, se ha realizado la misma simulación empleando una

aproximación de Taylor, también de un solo punto, de orden 2. En este caso para el modelo de orden

2 se han calculado todas las derivadas del desarrollo, incluyendo las cruzadas, sin evaluar la in�uencia

que tienen cada una de ellas. Al observar la �gura se puede ver cómo, el incremento del orden en

la serie de Taylor, resulta en una mejora de las soluciones obtenidas en la formulación semianalítica

respecto a las de balance armónico. Especialmente en la respuesta del oscilador central, numerado

con el índice 5, donde el modelo permite ajustar la elipse en función de la amplitud de la corriente

de inyección. Sin embargo, las variaciones producidas por las no linealidades en la respuesta de los

varactores, en las elipses del resto de V COs, no se terminan de aproximar correctamente debido a

que los valores de las tensiones de control se alejan demasiado del punto central del desarrollo.

Por último se ha realizado la simulación empleando una aproximación de Taylor a tramos, con

series de orden 1, para la admitancia de salida de los osciladores en función de la tensión de varactor,

entre 0V y 5V con pasos de 0,2V . Las soluciones obtenidas se muestran en la �gura A.37 donde

se puede ver cómo, al ajustar la respuesta de los circuitos en función de la tensión de varactor a la

que están operando, se mejora la precisión en el cálculo de la respuesta. En este caso sucede que la

elipse del oscilador central, debido a que su tensión de control está �jada a un valor constante, no

se ve afectada por el ajuste del modelo, por lo que esta es prácticamente igual a la que se obtiene

con la aproximación de orden 1 en la �gura A.35. Sin embargo, las elipses del resto de elementos,

principalmente afectadas por las desviaciones en la tensión de control en los varactores, se ajustan

mejor que las obtenidas en la �gura A.36 ya que los valores de las tensiones están dentro del rango

muestreado en el modelo.
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Al comparar las tensiones de control con la que se obtienen en el balance armónico se llega a una

conclusión similar que la que se puede extraer de las elipses presentando la aproximación a tramos

el mejor resultado, debido a que todo el rango de operación está contenido en el espacio de muestreo

y este se ha hecho con una malla lo su�cientemente �na.

A pesar de todo, en este caso, las tres aproximaciones presentan resultados que se pueden con-

siderar su�cientemente buenos pues las variaciones en las tensiones de salida son del orden de mV ,

en una señal de 1,8V , y los desplazamientos en frecuencia están alrededor de 2Mhz en todos los

casos.

227



A.5. Array de 3x3 elementos con 75Ω de impedancia de carga

5.01 5.015 5.02 5.025 5.03 5.035 5.04 5.043
1.832

1.834

1.836

1.838

1.84

1.842

1.844

1.846

Frecuencia (Ghz)

A
m

pl
itu

d 
(V

)

Elipses de sincronismo array 3x3
(1º Columna)

 

 

ADS VCO 1
ADS VCO 2
ADS VCO 3
FSA VCO 1
FSA VCO 2
FSA VCO 3

0 30 60 90 120 150 180 210 240 270 300 330 360
1

1.5

2

2.5

3

3.5

4

Fase de inyección (Grados)

T
en

si
ón

 c
on

tr
ol

 (
V

)

Tensión de control VCOs array 3x3
(1º Columna)

 

 

ADS VCO 1
ADS VCO 2
ADS VCO 3
FSA VCO 1
FSA VCO 2
FSA VCO 3

5.01 5.015 5.02 5.025 5.03 5.035 5.04 5.043
1.832

1.834

1.836

1.838

1.84

1.842

1.844

1.846

Frecuencia (Ghz)

A
m

pl
itu

d 
(V

)

Elipses de sincronismo array 3x3
(2º Columna)

 

 

ADS VCO 4
ADS VCO 5
ADS VCO 6
FSA VCO 4
FSA VCO 5
FSA VCO 6

0 30 60 90 120 150 180 210 240 270 300 330 360
1

1.5

2

2.5

3

3.5

4

Fase de inyección (Grados)

T
en

si
ón

 c
on

tr
ol

 (
V

)

Tensión de control VCOs array 3x3
(2º Columna)

 

 

ADS VCO 4
ADS VCO 5
ADS VCO 6
FSA VCO 4
FSA VCO 5
FSA VCO 6

5.01 5.015 5.02 5.025 5.03 5.035 5.04 5.043
1.832

1.834

1.836

1.838

1.84

1.842

1.844

1.846

Frecuencia (Ghz)

A
m

pl
itu

d 
(V

)

Elipses de sincronismo array 3x3
(3º Columna)

 

 

ADS VCO 7
ADS VCO 8
ADS VCO 9
FSA VCO 7
FSA VCO 8
FSA VCO 9

0 30 60 90 120 150 180 210 240 270 300 330 360
1

1.5

2

2.5

3

3.5

4

Fase de inyección (Grados)

T
en

si
ón

 c
on

tr
ol

 (
V

)

Tensión de control VCOs array 3x3
(3º Columna)

 

 

ADS VCO 7
ADS VCO 8
ADS VCO 9
FSA VCO 7
FSA VCO 8
FSA VCO 9

Figura A.35: Elipses de sincronismo, derecha, y tensiones de control, izquierda, del array de
3x3 cargado con 75Ω para una corriente de inyección de amplitud Iiny = 1e−3A
y un desfase entre elementos de (∆θ = 0o, ∆ϕ = 0o). Las soluciones han sido
calculadas empleando una aproximación de Taylor de orden 1. Comparación con
la solución de balance armónico.
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Figura A.36: Elipses de sincronismo, derecha, y tensiones de control, izquierda, del array de
3x3 cargado con 75Ω para una corriente de inyección de amplitud Iiny = 1e−3A
y un desfase entre elementos de (∆θ = 0o, ∆ϕ = 0o). Las soluciones han sido
calculadas empleando una aproximación de Taylor de orden 2. Comparación con
la solución de balance armónico.
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Figura A.37: Elipses de sincronismo, derecha, y tensiones de control, izquierda, del array de
3x3 cargado con 75Ω para una corriente de inyección de amplitud Iiny = 1e−3A
y un desfase entre elementos de (∆θ = 0o, ∆ϕ = 0o). Las soluciones han sido
calculadas empleando una aproximación de Taylor por tramos en función de la
tensión de control del varactor entre 0V y 5V . Comparación con la solución de
balance armónico.
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A.6. Array lineal de 3 elementos con diferentes tipos de osciladores

Entre las modi�caciones propuestas en el capítulo 4 se ha planteado la posibilidad de caracterizar

la respuesta de los arrays con distintos tipos de osciladores. Esto permite evaluar el efecto que tendrá

sobre las soluciones las asimetrías entre los V COs. En esta sección se presentará, a modo de ejemplo,

un array lineal de 3 elementos en el que se han empleado dos tipos distintos de osciladores.

La estructura global del array es la que se muestra en la �gura A.38 donde se ha indicado la

ubicación del elemento de tipo 2. Para este caso se ha decidido emplear únicamente un oscilador de

tipo 2 en el array para acentuar el efecto que tendrá en la respuesta del circuito.

Figura A.38: Topología del array de 3 elementos con distintos V COs.

La estructura de los elementos de la red de acoplo es la que se muestra en la �gura A.39. Estos

son los mismos que los utilizados en el array de osciladores de Vanderpol de 3x3 elementos de la

sección A.1 ya que, mediante las corrientes de sincronismo, ajustan el comportamiento del sistema

entorno a una carga efectiva de 50Ω lo que posibilita la aplicación de la formulación semianalítica.

Figura A.39: Estructura de los cuadripolos y monopolos empleados en el la red de acoplo.

Los osciladores de tipo 1 son los Vnaderpol a 5,2Ghz empleados en el ejemplo de la sección A.1

y el de tipo 2 es el de la �gura A.40. Este es el mismo circuito modi�cado con la bobina L2 lo que

cambia la amplitud de salida y desplaza la frecuencia de oscilación. Para este V CO cuando η = 1,

estando aislado y cargado con 50Ω, la frecuencia de oscilación es de 6,5Ghz y la amplitud de salida

vale 0,932V . La respuesta se ha elegido con una frecuencia tan alejada del resto de osciladores en el

array para acentuar, aún más, los efectos sobre las soluciones en el circuito.

Se han calculado las derivadas a cada tipo de oscilador y con estas, a partir del esquema de la

�gura A.38, se han obtenido las soluciones en el circuito.

En las �guras A.41 y A.42 se presentan los resultados para los casos de régimen libre e inyectado

con una corriente de Iiny = 1e− 3A.
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Figura A.40: Vanderpol modi�cado con una bobina en su salida para desajustar su respuesta.

Como se puede ver en la simulación de régimen libre de la �gura A.41, la in�uencia del oscilador

de tipo 2 en el array produce cambios signi�cativos respecto a los arrays lineales cuando todos los

elementos son iguales. Tanto las amplitudes como los parámetros de control se ven afectados y ya

no son simétricos pues la tensión de salida de este oscilador es distinta y, para poder sincronizar con

el resto de elementos, requiere un ajuste diferente al del elemento de la posición 1. Por otro lado, la

curva de frecuencia ya no presenta el aspecto de parábola de los circuitos con elementos idénticos al

no tener todos los osciladores el mismo comportamiento.

En la soluciones obtenidas a partir de la formulación semianalítica se puede apreciar que, las

curvas asociadas al oscilador 3, presentan desviaciones respecto a las soluciones obtenidas con el

balance armónico en el ADS, especialmente en la grá�ca del parámetro de control. Esto es debido

a que, al estar tan alejada la respuesta del V CO de tipo 2 de la de los tipo 1, la variación necesaria

en su parámetro de control es tan grande que empieza a salirse del rango de validez de la serie de

Taylor, apareciendo errores en la aproximación. Estos errores, además, se suman a los que resultan

de las variaciones en el valor efectivo de carga como consecuencia de las variaciones de las corrientes

de sincronismo al alejarse las soluciones del punto de fase. Para solucionar el desajuste provocado

por el parámetro de control se puede realizar el modelado de la admitancia a tramos en función

del coe�ciente η de forma que se contemplen en el desarrollo los cambios en las derivadas asociados

a este. Del mismo modo, si se incluye en el modelo a tramos la variación efectiva de la carga, se

podrían contemplar los cambios de esta en las soluciones.

El efecto más destacado, y que más puede afectar a la aplicación de un circuito real, que se

produce en la simulación de la �gura A.41 es la asimetría en el rango de soluciones estables de forma

que esta no está centrada en 0o. Esto es debido al efecto de la bobina L2 sobre el comportamiento

del oscilador 3.

De las soluciones de régimen inyectado de la �gura A.42 se pueden extraer unas conclusiones

similares a las que se obtienen del análisis de las de la �gura A.41. En estas también se puede

apreciar el desfase entre las soluciones del balance armónico y la formulación semianalítica debida a

la pérdida de precisión en la aproximación de Taylor del V CO 3 así como la asimetría en la respuesta

entre este y el 1.

En este caso, al igual que con la �gura A.41, también se produce un cambio en la respuesta

de estabilidad del circuito no correspondiéndose el rango estable con una de las semielipses. Para
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entender este fenómeno hay que tener en cuenta que las elipses de sincronismo en el circuito son el

resultado de la respuesta del oscilador central del array cuando está inyectado tanto por el generador

externo como por el resto de los elementos del array, a través de las corrientes de sincronismo, por

lo que es la combinación de estas dos fuentes de inyección la que determinarán el comportamiento

y, en consecuencia, los rangos estables de las soluciones permitiendo, si se dan la combinación de

valores apropiados, que se desajusten en las elipses los rangos estables respecto a lo que se obtiene

en un oscilador aislado en régimen inyectado.
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Figura A.41: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, aplicado
en el ADS, para un array de 3 elementos en el que se han empleado diferentes
tipos de V COs. La simulación se ha obtenido para el rango de desfases de ∆θ =
−90o · · · 90o en régimen de libre oscilación.
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Figura A.42: Elipses de sincronismo y valores de los coe�cientes de control para el array de
3 elementos, con diferentes tipos de V COs, para una corriente de inyección de
amplitud Iiny = 1e−3A y un desfase entre elementos de ∆θ = 0o. Comparación
con la solución de balance armónico.
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A.7. Array de 3x3 elementos con red de acoplo formada con dife-

rentes tipos de cuadripolos

Para poder evaluar el nivel de precisión de la aproximación mediante la formulación semianalítica,

en el siguiente ejemplo, se ha simulado el caso de un array bidimensional en el que la red de acoplo

se ha constituido con diferentes tipos de cuadripolos. El objetivo, en este caso, es utilizar distintos

elementos de unión para eliminar la necesidad de emplear monopolos en los puertos del perímetro

del array. Además, en este circuito, la impedancia equivalente de Norton que ven los V COs es de,

aproximadamente, 30Ω por lo que requerirá que el modelado de los osciladores se ajuste para poder

operar con este nivel de carga.

En la �gura A.43 se puede ver la topología que se va a emplear para el array. En esta se puede

observar que las conexiones del elemento central, de índice 5, se realizan a través de un tipo de

cuadripolo mientras que en las uniones entre los elementos del perímetro se emplea un tipo distinto.

Figura A.43: Topología del array de 3x3 elementos con distintos cuadripolos. En la imagen
están indicados los índices correspondientes a cada V CO y la orientación de los
cuadripolos de tipo 2 debido a que este es asimétrico.

Además, en la �gura A.43, también se ha indicado los puertos del cuadripolo de tipo 2 para

determinar su orientación en cada conexión ya que este no es simétrico. Para resolver el cálculo de la

red de acoplo se ha empleado el algoritmo basado en la matriz de conexiones del array. En este, para

poder considerar los distintos tipos de uniones en el sistema se ha indicado en la matriz, además de

estas, el tipo de cuadripolo empleado en cada una de ellas. De esta forma, para el array de la �gura

A.43, la matriz de conexiones se puede expresar según la ecuación A.4.
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¯̄Cgl

∣∣∣
(9x9)

=



0 T i2 0 T i2 0 0 0 0 0

T i2 0 T d2 0 T1 0 0 0 0

0 T d2 0 0 0 T i2 0 0 0

T i2 0 0 0 T1 0 T d2 0 0

0 T1 0 T1 0 T1 0 T1 0

0 0 T i2 0 T1 0 0 0 T d2
0 0 0 T d2 0 0 0 T i2 0

0 0 0 0 T1 0 T i2 0 T d2
0 0 0 0 0 T d2 0 T d2 0


(A.4)

En este caso, para facilitar el cálculo, lo que se ha hecho es de�nir, a partir de los parámetros Y

del cuadripolo de tipo 2, dos matrices en función de la orientación, una para las uniones en sentido

P1 − P2, identi�cado con el superíndice ′d′ (directo), y otra en sentido contrario, unión P2 − P1

identi�cado con el superíndice ′i′ (invertido).

La estructura de los cuadripolos empleados es la que se muestra en la �gura A.44. Aunque no

es necesario, en este ejemplo, para hacer énfasis en el hecho de emplear cuadripolos distintos se ha

decido utilizar dos topologías diferentes en cada uno de ellos tal como se puede ver en A.44.

Figura A.44: Estructura de los distintos tipos de cuadripolos empleados en la red de acoplo.

Para el cuadripolo de tipo 1 las resistencias toman los valores Rs = 280Ω y Rp = 10Ω. Por otro

lado, las características de las líneas son Ψ1 = 180o y Zo = 50Ω en 4,928Ghz que es la frecuencia

de trabajo que presenta el V CO base cuando opera sobre 30Ω.

En el segundo cuadripolo las resistencias valen R1
s = 140Ω, R2

s = 190Ω y R1
p = R2

p = 10Ω lo

que resulta en que la impedancia que estos presentan a los osciladores cambiará en función de a que

puerto se conectan. Las líneas centrales en estos cuadripolos tienen Ψ2 = 360o y Zo = 50Ω también

en 4,928Ghz.

Las resistencias de los cuadripolos se han elegido tanto para ajustar el nivel de carga total en

los osciladores como para garantizar que se cumple con la condición de acoplo débil en el array, de

forma que solo sea necesario ajustar el modelo del V CO.

Al combinarse el efecto de los diferentes cuadripolos la impedancia equivalente de Norton que

ven los distintos osciladores en el array es la que se muestra en la �gura A.45.

Que, alrededor de la frecuencia de trabajo del oscilador presenta un valor muy próximo a los
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Figura A.45: Magnitud y fase de la impedancia equivalente de Norton para cada uno de los
osciladores en el array.
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Figura A.46: Detalle de la magnitud y fase de la impedancia equivalente de Norton para
cada uno de los osciladores en el array alrededor de la frecuencia de trabajo del
oscilador.

30Ω reales tal como se pude ver en A.45 y, para apreciarlo mejor también se ha representado en

A.46 para una banda mucho más estrecha.

El V CO elegido es el oscilador a 5,0Ghz de la �gura 6.4 empleado en la caracterización de las

derivadas en el capítulo 6. Pero, en esta ocasión, debido a que la red impone una impedancia de

carga de 30Ω se ha modelado su respuesta sobre este nivel de carga. Para ello se han calculado las

derivadas sobre una resistencia de valor RL = 30Ω debiendose corregir los desarrollos de Taylor

empleados en la simulación con el término yr (ωo) que, en este caso, vale 1/75Ω−1, tal y como se ha

visto en el capítulo 4.

En esta situación, para una tensión de control de 2,5V , la frecuencia de oscilación del circuito

es de, aproximadamente, 4,928Ghz, que, como ya se ha comentado al describir la red de acoplo, es

la frecuencia central empleada en el diseño de los cuadripolos para garantizar que estos presentan

los valores de magnitud y fase deseados.
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A partir de la caracterización de la red de acoplo y el modelo de los osciladores se puede aproximar

el comportamiento del array mediante la aplicación de la formulación semianalítica.

Para apreciar los resultados, en las �guras A.47 y A.48, se presentan dos de las simulaciones

obtenidas.

En la primera simulación se puede ver la respuesta del circuito en el caso de libre oscilación

cuando se barre el desfase entre �las, ∆ϕ, y se mantiene el desfase entre columnas, ∆θ, a 0o. Esta

simulación, por la simetría del circuito, es equivalente a la que se obtiene si se intercambian las fases

∆ϕ y ∆θ cambiando las �las por las columnas.

Como se puede ver en la �gura A.47, la ausencia de monopolos, provoca que los valores de las

tensiones de varactor no presenten la simetría habitual. Esto se debe a que, al no tener todos los

elementos el mismo número de conexiones, las corrientes en el circuito están desbalanceadas de forma

que, en función del oscilador, el nivel de corriente en las diferentes uniones varia forzando a un ajuste

en las tensiones de control distinto del que se puede apreciar en los circuitos con monopolos. Esto

es importante cuando se diseña un circuito con estas características ya que, si no se tiene en cuenta,

puede ocurrir que, en alguno de los osciladores del array, no se cumpla la condición de acoplo débil

lo que introduciría error en las aproximaciones de la respuesta.

También hay que señalar que, en la �gura A.47, el rango de soluciones estables obtenidas con el

circuito es de ±90o.

En la �gura A.47 se puede apreciar que, gracias a los ajustes realizados, se consigue una muy

buena aproximación de la respuesta del array.

La simulación presentada en A.48 se corresponde con el caso de régimen inyectado para un nivel

de corriente de Iiny = 5e − 4A y un desfase �jo entre elementos de (∆θ = 0o, ∆ϕ = 0o). En este

caso, como es de esperar a partir de los resultados de la aproximación de régimen libre, se obtiene

también una muy buena aproximación de la respuesta. Aquí, al igual que en la �gura A.47, también

se puede apreciar el efecto que la ausencia de monopolos en la red de acoplo produce en la respuesta

de los osciladores.

Por otro lado, en A.48 al igual que se ha hecho en el análisis de régimen libre, se ha indicado el

rango de soluciones estables que, para este caso, se corresponde con las semielipses superiores, tal

y como se puede apreciar en la elipse del oscilador 5, pudiéndose determinar las fases de inyección

correspondientes a estas a partir de las grá�cas de las tensiones de control.
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Figura A.47: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, aplicado
en el ADS, para un array de 3x3 osciladores en el que se han empleado diferentes
tipos de cuadripolos para formar la red de acoplo. La simulación se ha obtenido
para los desfases ∆ϕ = −90o · · · 90o y ∆θ = 0o en régimen de libre oscilación. En
la �gura se puede ver la frecuencia, arriba del todo, las amplitudes de salida por
columnas, izquierda, y los valores de sus parámetros de control correspondientes,
derecha.
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Figura A.48: Elipses de sincronismo, izquierda, y tensiones de control, derecha, del array de
3x3, con la red de acoplo formada de diferentes tipos de cuadripolos, para una
corriente de inyección de amplitud Iiny = 5e− 4A y un desfase entre elementos
de (∆θ = 0o, ∆ϕ = 0o). Comparación con la solución de balance armónico.
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A.8. Array lineal de 3 elementos en condiciones de acoplo fuerte

En el capítulo 4 se ha presentado un método que, a partir del esquema del circuito en base al

equivalente de Norton, permite aproximar las soluciones en los circuitos en condiciones de acoplo

fuerte mediante la formulación semianalítica. Para veri�car este, en el siguiente ejemplo, se va a

simular el array de la �gura A.49.

Figura A.49: Topología del array de 3 elementos para el análisis de las soluciones en condiciones
de acoplo fuerte.

En este ejemplo, por simplicidad, se va a de�nir los cuadripolos de interconexión a partir de su

matriz de parámetros Y en vez de hacerlo a partir de sus componentes. Esta tomará el valor de la

ecuación A.5.

¯̄Y(2x2) =

[
0 −1e− 2

−1e− 2 0

]
(A.5)

Se ha decido emplear una matriz de valores constantes para eliminar los efectos que las variaciones

debidas a la respuesta en frecuencia de la red de acoplo tienen sobre las soluciones de forma que

los resultados obtenidos sean únicamente consecuencia de las corrientes de sincronismo. Además, al

tener esta matriz los coe�cientes de re�exión, y11 e y22, a 0 la red de acoplo no modi�cará el valor

de carga que ven los osciladores en el array por lo que la impedancia equivalente de Norton vale

siempre 50Ω, lo que evita el tener que usar monopolos en el circuito.

Por otra parte los coe�cientes de transmisión, y12 e y21, tienen un valor su�cientemente grande

para inducir en el array corrientes de sincronismo de una amplitud signi�cativa y, al haber sido

de�nidos con signo negativo, se convertirán en constantes positivas al introducirlos en la expresión

de la corriente de Norton de forma que solo afectarán al nivel de estas y no a las fases.

El oscilador elegido para este caso es, por simplicidad, el Vanderpol a 5,2Ghz que, para poder

emplearlo en el método de cálculo de las soluciones en acoplo fuerte, se debe caracterizar en función

de la admitancia de carga. En este caso, para una mayor sencillez en la obtención del modelo, se han

obtenido los parámetros del mismo para η = 1 lo que, como se podrá comprobar en los resultados

obtenidos resulta en un desfase de las soluciones calculadas con la formulación respecto a las de

balance armónico.

A modo de ejemplo, en la �gura A.50, se presenta la caracterización de la Amplitud y frecuencia

de régimen libre obtenida en función de la parte real e imaginaria de la admitancia de carga. Esta

caracterización se ha realizado para una matriz de 7x7 puntos con Re (YL) = 0,0015 · · · 0,025 y

Im (YL) = −0,015 · · · 0,015 siempre en régimen de libre oscilación.
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Figura A.50: Caracterización de la respuesta del oscilador de Vanderpol a 5,2Ghz en función
de la admitancia de carga. Amplitud de salida, izquierda y frecuencia de libre
oscilación, derecha.

En este caso las variables del V CO caracterizadas han sido las de tensión y frecuencia de os-

cilación en régimen libre, como se muestra en A.50, las derivadas de régimen libre, δY
δV ,

δY
δω y δY

δη ,

ya que no se ha incluido el parámetro η en el espacio de soluciones a muestrear, y las derivadas de

inyección, δY
δIr y δY

δIi
.

Si, para el circuito de la �gura A.49, se plantea la expresión de las corrientes equivalentes de

Norton estas se pueden escribir según la ecuación A.6

INt1 = −y12V2

INt2 = −y12 (V1 + V3)

INt3 = −y12V2

(A.6)

donde, si se toma como referencia al V CO de índice 2, las corrientes INt1 y INt3 tendrán siempre

un valor real positivo, pues −y12 es positivo por cómo se ha de�nido la matriz de parámetros Y de

los cuadripolos y la tensión tiene fase 0o por ser el valor de referencia. En en caso de la corriente INt2 ,

al ser todos los osciladores y cuadripolos idénticos, las tensiones V1 y V3 serán valores conjugados de

forma que su suma siempre resulta en un valor real positivo para desfases entre −90o y 90o, por lo

que la corriente también lo será.

Esto provocará que, al imponer en el circuito la condición de desfase progresivo, la admitancia

de las fuentes equivalentes de Norton Yf_Nt en los osciladores 1 y 3 serán números complejos cuando

se les haga operar fuera de la solución en fase.

Así, cuando la amplitud de las corrientes de la expresión A.6 se vuelve relativamente grande, las

admitancias Yf_Nt tendrán un valor comparable a la equivalente de Norton modi�cando la suma

total. De esta forma, a partir del valor de la admitancia de la ecuación A.7 se puede determinar el
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comportamiento de sistema.

YEff = YEQ + Yf_Nt (A.7)

En las �guras A.52 y A.53 se han calculado las soluciones para los casos de régimen libre e

inyectado con una corriente de amplitud Iiny = 1e− 4A.

En A.51, además, se ha representado el valor de YEff , para cada uno de los osciladores, sobre las

soluciones en régimen libre. En esta �gura se puede ver como el efecto de las corrientes de sincronismo

sobre el oscilador 2 es equivalente a modi�car la impedancia de carga en un rango de valores entre

50Ω y casi 350Ω, mientras que a los V COs 1 y 3 les afecta desplazando el valor de carga fuera del

eje real.
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Figura A.51: Variación de YEff en cada uno de los osciladores del array de 3 elementos en
condiciones de acoplo fuerte. Comparación entre la formulación semianalítica y
el balance armónico, aplicado en el ADS. Grá�ca en admitancia, izquierda, e
impedancia, derecha.

En la �gura A.52 se puede observar cómo, a pesar de estar en condiciones de acoplo fuerte, se

obtiene una buena aproximación de las soluciones. En este caso, al no incluir el parámetro η en el

espacio de soluciones, aparecen errores de aproximación que desvían las soluciones obtenidas respecto

a las de balance armónico, ya que una serie de Taylor de orden 1 no es su�ciente para ajustar la

respuesta.

También puede apreciarse, especialmente en la respuesta de la frecuencia de oscilación, que en

torno a 0o a pesar de que el parámetro η es próximo a 1 en los tres osciladores aparece un error

de aproximación. Este desajuste podría estar causado por el efecto de las corrientes de sincronismo

en armónicos de orden superior ya que, al depender estas corrientes de las tensiones de salida,

presentan componentes no nulas en frecuencias múltiplos de la fundamental pudiendo afectar al

comportamiento de los osciladores. El resultado de esto sería que la admitancia de carga sobre la

que operan los V COs no sea constante en frecuencia, como la empleada al modelar a los mismos,

pudiendo afectar a la oscilación de un modo que el modelo no contempla y, por lo tanto, no puede

reproducir.
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Este efecto también podría ser el responsable de que las elipses obtenidas al realizar la simulación

de la �gura A.53 aparezcan desplazadas en la aproximación. Sin embargo, como se puede ver en la

misma �gura, al comparar estas normalizadas para ver su relación de aspecto se puede observar que

se obtiene una buena precisión en cuanto al efecto provocado por la corriente de inyección.
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Figura A.52: Comparación entre la formulación semianalítica y el balance armónico, aplicado
en el ADS, para un array de 3 elementos en condiciones de acoplo fuerte. La
simulación se ha obtenido para el rango de desfases de ∆θ = −90o · · · 90o en
régimen de libre oscilación.
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Figura A.53: Elipses de sincronismo y valores de los coe�cientes de control para el array de
3 elementos, en condiciones de acoplo fuerte, para una corriente de inyección de
amplitud Iiny = 1e−4A y un desfase entre elementos de ∆θ = 0o. Comparación
con la solución de balance armónico. Se han incluido las elipses normalizadas,
derecha, para comparar mejor la relación de aspecto entre las curvas obtenidas.247


